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RESUMO 
Este trabalho apresenta o estudo detalhado de um inversor monofásico 
de tensão tipo full-bridge operando com comutação ZVS e modulação PWM 
senoidal a dois niveis. O objetivo é conseguir um conversor com alto 
rendimento e baixas perdas de comutação, onde a tensão sobre os 
interruptores do mesmo sejam limitadas na tensão do barramento de entrada, 
diminuindo-se substancialmente os esforços adicionais de corrente nos 
interruptores de potência. 
A comutação não dissipativa dos interruptores do conversor é obtida 
através da associação de uma célula de comutação ressonante aos braços 
inversores do mesmo. Esta célula atua como um snubber não dissipativo, 
pois proporciona uma comutação ZVS dos interruptores de potência sem 
introduzir perdas adicionais ao sistema. 
Após uma análise matemática da operação do inversor, faz-se um 
estudo por simulação numérica objetivando validar os resultados obtidos 
matematicamente. 
Com base nos resultados obtidos, apresenta-se o projeto de um 
protótipo de 1K\N e 20KHz. '
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ABSTRACT 
This work presents the detailed study of a full-br¡d9e monophase 
voltage inverter working with ZVS commutations and a two levels sinusoidal 
PWM modulation. The goal is to get a converter with high efficiency and low 
commutation loss, so that the voltage between the switches be bound in the 
"link DC", reducing substancially adittional current stress in the power 
switches. 
The non-dissipative commutation of the converters switches is obtained 
by mean of associations of a resonant commutation cell to its inverters leg. 
The cell work as a non-dissipative snubber, because it provides a ZVS 
commutation of the power switches without intruducing adittional losses to the 
system. 
After a mathematical analysis of the inverter operations, a study by 
numerical simulations is done in order to validate the results obtained 
mathematically. 




A miniaturização dos aparelhos eletrônicos em geral, notadamente os 
computadores portáteis e os equipamentos de telecomunicações, bem como 
a crescente necessidade do processamento de potência in loco como é o 
caso de aplicações aeroespaciais, tem levado a um grande esforço dentro da 
eletrônica de potência no sentido de se obter conversores de energia mais 
compactos através da elevação da densidade de potência dos mesmos. 
As metodologias mais empregadas no intuito de diminuir volume e 
peso dos conversores atuam em duas frentes: A) A primeira busca através do 
estudo da fisica de estado sólido e microeletrônica, descobrir novas 
tecnologias que possibilitem a obtenção de semicondutores de elevada 
potência com pequenas dimensões; B) A segunda pretende por intermédio do 
desenvolvimento de novas topologias, obter conversores que possam operar 
em elevadas frequências e com isto tornar possível a diminuição de 
transformadores, indutores e capacitores [1]. 
Quando se analisa o desenvolvimento de novas topologias nos últimos 
anos, verifica-se o grande esforço por parte dos pesquisadores objetivando 
conseguir elaborar conversores que operem com modulação PWM e 
possuam comutação não dissipativa. A modulação PWM clássica está 
consagrada devido suas características de propiciar o controle dos 
parâmetros de saída dos conversores (tensão ou corrente) de uma maneira 
bastante simples. 
Os conversores PWM convencionais (com comutação dissipativa) 
operam em um modo de chaveamento onde seus interruptores controlados 
bloqueiam e entram em condução sob corrente total de carga, acarretando 
chaveamento com elevadas perdas de comutação que aumentam linearmente 
com a frequência de chaveamento. Além disso, devido aos altos di/dt e dv/dt 
causados durante as transições dos interruptores, ocorre um crescimento da 
interferência.eletromagnética (EMI) [2]. Os problemas anteriormente descritos 
estão intimamente relacionados com os elementos parasitas do circuito, tais 
como, capacitância de junção dos semicondutores, indutância de dispersão 
do transformador e recuperação reversa dos diodos, e é devido a estes 
problemas que se torna inadequada a operação dos conversores PWM 
convencionais em frequências mais elevadas. 
Uma das primeiras tentativas de se obter modulação PWM com 
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comutação não dissipativa foi desenvolvida em 1986 com o aparecimento do 
conversor DC Link Ressonante [3,5]. Este circuito além de apresentar uma 
sobretensão excessiva nos semicondutores, não possui efetivamente uma 
modulação PWM verdadeira e sim uma modulação PWM integral (IPWM). 
No ano seguinte foi desenvolvido o RPI (Resonant Pole lnverter) [4]. 
Este inversor opera com modulação PWM verdadeira, sem "stress" de tensão, 
apresentando "stress" de corrente na faixa de 2-2,5 pu. 
A classe dos conversores Quase-Resonantes (QRC) controlados por 
modulação PWM com o uso de interruptores auxiliares apresentados em 
[6,7,8] impõe elevado "stress" de tensão no grupo ZVS e "stress" adicional de 
corrente no grupo ZCS, quando comparados aos conversores similares com 
comutação dissipativa. 
Objetivando reduzir o "stress" adicional de corrente nos conversores 
RPI e QRC-ZCS, surgiram outras duas topologias: ARCP (Auxiliary Resonant 
Commutate Pole) [9] e True PWM-ZVS Pole [10]. Ambas' apresentam 
características semelhantes, sendo a segunda possuidora de um menor nível 
de "stress". 
O conversor True PWM-ZVS Pole [10] foi idealizado em 1989 pelos 
professores lvo Barbi e Denizar Cruz Martins e pesquisado durante todo ano 
de 1990 pelo grupo GEPAE. Em 1991 este trabalho foi apresentado no 
PESC'91 em Boston (EUA) e introduziu o conceito de snubber não 
dissipativo. 
Apenas em 1992 surge a família de conversores Z\/T-PWM (Zero- 
Voltage-Transition) [11] que apresenta as seguintes caracteristicas: A) Tanto 
os interruptores comandados quanto os que comutam naturalmente, operam 
com chaveamento sob tensão nula; B) Todos os interruptores estão sujeitos a 
"stresses" mínimos de tensão e corrente quando comparados às dos 
conversores PWM convencionais correspondentes; C) A operação PWM pode 
ser mantida para grande variações de carga sem adulterar a natureza das 
comutações. . 
Posteriormente, a partir da modificação da filosofia de comando do 
conversor " True PWM-ZVS Pole ", foi desenvolvida a célula ZVS-PWM- 
GEPAE para comutação sob tensão nula dos interruptores principais dos 
conversores convencionais [12]. Esta célula quando associada aos 
conversores PWM com comutação dissipativa, possibilita que estes 
mantenham as mesmas características descritas para a família de 
conversores ZVT, com a diferença que no caso da célula, o circuito de 
comando dos interruptores de potência dos conversores torna-se bem mais 
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simples pelo fato de se utilizá-los no modo tiristor-dual. 
'Este trabalho tem por objetivo o estudo e utilização de um inversor de 
tensão do tipo full-bridge de alto rendimento, operando em altas frequências, 
utilizando o principio de operação da célula de comutação ressonante para 
obtenção de comutação ZVS dos interruptores principais e comutação ZCS 
dos interruptores auxiliares, utilizando-se modulação PWM senoidal. 
No primeiro capítulo será feito o estudo qualitativo e quantitativo das 
etapas de funcionamento do inversor, objetivando analisar suas principais 
características de operação e principalmente elaborar um equacionamento 
matemático que possibilite a determinação das grandezas elétricas mais 
importantes. 
Será objetivo de estudo do segundo capítulo a operação do conversor 
proposto atuando com modulação PWM senoidal a dois niveis. Através da 
análise doconversor e das equações mostradas no capítulo 1, será possível 
determinar uma série de ábacos importantes para o projeto do circuito de 
potência. 
No capítulo três, será feito um exemplo de projeto do inversor full- 
bridge com célula de comutação ZVS. Os resultados obtidos são verificados 
numericamente por intermédio de simulações . 
O capítulo quatro trata da elaboração e execução de um circuito 
eletrônico capaz de controlar com simplicidade e eficiência o inversor proposto 
no capitulo 1. 
Finalmente, no último capítulo (quinto), um protótipo do inversor 
projetado no capítulo três é implementado em laboratório, de tal maneira que 
as suas principais caracteristicas de operação possam ser verificadas.
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cAPíTu|.o | 
PRINCÍPIO DE OPERAÇÃO E ANÁLISE DO COQIVERSOR 
FULL-BRIDGE COM CELULA DE COMUTAÇÂO ZVS 
1.1 - |NTRoDuçÃo z 
A necessidade de se elevar a densidade de potência dos conversores 
estáticos de energia fez com que se buscasse, cada vez mais, a elevação da 
freqüência de chaveamento e eficiência dos mesmos. 
Os inversores de tensão convencionais do tipo half-bridge e full- 
bridge, bem conhecidos na literatura [1 31, são inadequados ao funcionamento 
em freqüências elevadas, já que operam com comutação dissipativa das 
chaves de potência. 
A proposta da associação da célula de comutação ZVS - PWM - 
GEPAE [12] a estes inversores, tendo esta a função de atuar como snubber 
não dissipativo das chaves em um braço de um inversor, possibilita o 
aparecimento de uma nova família de conversores que, operando em altas 
freqüências, apresentam características de comutação não dissipativa (ZVS) 
e por conseguinte menores perdas de comutação e interferências 
eletromagnéticas (EMI). 
Esta célula é apresentada a seguir na figura 1.1 1 
21 Ê3 É3 .L L 
LR aN 
1 1 1 f 
I I I UL. 
(3 2 Ê4 - D6 s4 .L L. 
Q I 
Fig. 1.1 - Célula de comutação ZVS - PWM - GEPAE 
Para o caso de um braço do inversor, a célula é composta de duas 
chaves auxiliares com diodos reversos em paralelo (S3,S4,D3,D4). dois
1
diodos auxiliares (D5,D5), um autotransformador (ATR) com relação de 
transformação (1:1la) (onde a 5 1), um indutor ressonante (LR) e dois 
capacitores ressonantes (C1 ,C2). 
A inclusão deste circuito no braço inversor e um comando adequado, 
determinam o funcionamento conforme as características esperadas, ou seja, 
comutação sob tensão nula das chaves do braço inversor, e a comutação sob 
corrente nula das chaves auxiliares, sem a ocorrência de stress adicional de 
tensão ou corrente nas chaves principais. 
Neste trabalho, será analisado o funcionamento de um inversor de 
tensão, utilizando a célula de comutação ressonante, com potência de saída 
nominal de 1,0 KW, freqüência de 20 KHz e com modulação PWM senoidal. 
Tendo em vista que, para a mesma tensão de carga, o conversor full- 
bridge apresenta metade do valor da tensão nas chaves de potência quando 
comparado ao half-bridge, resolveu-se adotar o primeiro como mais 
adequado para a montagem de um protótipo. 
O conversor full-bridge com célula ressonante para comutação ZVS 
pode ser visto esquematicamente na flgura 1.2 : 
SÃI D3 





S2 Â S 4 A 
Fig. 1.2 - Conversor full-bridge com célula comutação ZVS - PWM - GEPAE 
1.2 - ANÁ|.|sE QuAL|TAT|vA
~ 
1.2.1 - lntroduçao 
Conforme foi dito na seção anterior, optou-se pela implementação de 
um inversor do tipo full-bridge. Cabe ressaltar que, embora o estudo
2
experimental seja feito sobre um protótipo do tipo full-bridge, a análise 
qualitativa será feita tomando por base a topologia half-bridge mostrada na 
figura 1.3, já que esta requer uma análise mais simples, sem perda de 
generalidade, tendo em vista que os dois braços funcionam de maneira 
similar. 
O conversor da figura 1.3 apresenta os seguintes componentes: 
S1,S2 - Chaves Principais - 
S3,S4 - Chaves Auxiliares 
D1,D2 - Diodos Principais 
D3,D4,D5,D6 - Diodos Auxiliares 
C1,C2 - Capacitores Ressonantes 
LR - lndutor Ressonante 
ATR - Autotransformador 
IO - Corrente de Saida do Inversor 
V¡n1 = V¡n2 = E/2 - Tensão das fontes de entrada 
| 
V|n1 S1 D1 | C1 S3 D3 D5 
R aN - - '° Ã ¶ fiiàr
" 





É T si 
Fig. 1.3 - Conversor Half-Bridge com célula de comutação ZVS - PWM - 
GEPAE 
1.2.2 - Princípio de Funcionamento: 
Com o intuito de simplificar a análise, fez-se as seguintes 
considerações : 
a) Todas as chaves principais são ideais, unidirecionais em corrente, 
com tempo de chaveamento nulo e sem queda de tensão por condução; 
b) O fator de qualidade do circuito ressonante é infinito; 
c) A tensão do barramento DC (E) é considerada constante durante 
todo o periodo de chaveamento; 
d) A corrente de carga IO é considerada constante durante todo o
3
período de chaveamento, tendo em vista que a frequência fundamental da 
mesma é muitas vezes menor que a frequência de chaveamento; 
e) Analisar-se-á somente a situação onde a corrente de carga é 
máxima no semi-ciclo positivo, pelo fato do semi-ciclo negativo ter 
comportamento similar; 
t) O autotransformador é ideal, com indutância de magnetização Lmag. 
As etapas de funcionamento são descritas a seguir, sendo mostradas 
esquematicamente na figura 1.4 (a)-(h). 
1ê Etapa (tQ,t1): Etapa de Roda Livre - Fig. 1.4 (a) 
Durante este intervalo o diodo D2 conduz praticamente toda a corrente 
de carga. Os diodos D4 e D5 conduzem uma pequena corrente de valor 
desprezível em relação a lo. Os demais componentes encontram-se 
bloqueados. 
2.3. Etapa (t1 ,t2): iê Etapa Linear - Fig. 1.4 (b) 
A chave S3 é comandada à entrar em condução no instante t=t1. A 
corrente no indutor ressonante LR e no diodo D5 crescem linearmente. 
A corrente em D2 decresce na mesma proporção em que l|_R 
aumenta, até que no instante t=t2, I|_R é igual a IQ e ID2=0. 
3ê. Etapa (tz,t3): 1ê Etapa Ressonante - Fig. 1.4 (c) 
No instante t=t2, o diodo D2 bloqueia sob tensão nula, iniciando-se 
assim o estágio ressonante. A corrente ILR passa a ter um comportamento 
senoidal devido a carga e descarga dos capacitores C2 e C1 
respectivamente. 
No instante t=t3, a tensão VQ1 = 0. 
4ê Etapa (t3,t4): Etapa de Grampeamento da Tensão - Fig. 1.4 (d) 
No instante t=t3, VC2 = E (tensão no barramento de entrada). O diodo 
D1 entra em condução mantendo a tensão no capacitor C2 constante. A 
corrente no indutor decresce linearmente enquanto o diodo D1 está 
conduzindo, até que em t = t4, l|_R = lo o que implica no bloqueio do diodo
4
D1. 
5ê. Etapa (t4,t5): 2ê Etapa Linear - Fig. 1.4 (e) 
Quando t=t4, a corrente no indutor ressonante é igual a Io e a chave 
S1 começa a conduzir sob tensão nula. 
A corrente na chave S1 aumenta Iinearmente na mesma proporção 
que ILR decresce, até o ponto em que S1 assume praticamente toda a 
corrente de carga. 
6.3. Etapa (t5,t5): Etapa de desmagnetização do autotransformador - 
Fig. 1.4 (f) 
No instante t5, a chave S3 e o diodo D5 deixam de conduzir. A 
corrente no indutor ressonante l|_R está reduzida à corrente de magnetização 
do autotransformador e a chave S1 conduz toda a corrente de carga mais a 
corrente de magnetização. Os diodos D3 e D5 entram em condução 
viabilizando a desmagnetização do autotransformador, que ocorre totalmente 
no instante t=t5. Somente a partir de t=t5 é que o sinal de comando da chave 
S3 deve ser desativado. 
7ê Etapa (t5,t7): Etapa de transf. de Energia - Fig 1.4 (g) 
Durante este intervalo, a chave S1 conduz a corrente de carga e os 
demais semicondutores encontram-se bloqueados. 
Deve-se ressaltar que o processo de transferência de energia à carga 
começa a ocorrer na quarta etapa, entretanto caracterizou-se a sétima como 
sendo a de transferência de energia pelo fato de ser nesta etapa onde este 
processo é significativo. 
8ê Etapa (t7,t0): 2ê Etapa Ressonante - Fig. 1.4 (h) 
A chave S1 é' bloqueada sob tensão nula no instante t=t7. Neste 
mesmo instante a chave S4 é comandada à conduzir, passando a fluir uma 
corrente senoidal através da mesma e do diodo D5. 
Durante este inten/alo, ocorre a carga e a descarga dos capacitores C1 
e C2, respectivamente, até que no instante tg VC2=0, fazendo com que os 
diodos D2, D4 e D5 entrem em condução reiniciando o período de 
chaveamento.
5
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Fig. 1.4 - Etapas de funcionamento 
1.2.3 Formas de Onda 
As principais formas de onda são vistas a seguir na figura 1.5. Nesta 
figura, deve-se entender cada semicondutor como sendo composto pela 
chave propriamente dita e pelo diodo reverso, tal como ocorre com os 
MOSFET's. 
Na base da figura, estão mostrados, esquematicamente, os intervalos 
de comando das chaves de potência. Será visto, posteriormente, que este
6
comando ficará ainda mais simplificado com a operação dos semicondutores 
principais no modo tiristor-dual. 
Pode-se verificar também, o detalhe das comutações em cada chave e 
constatar o caráter não dissipativo das mesmas. 
Observa-se, do ponto de vista teórico, que em momento algum, 
qualquer stress adicional de tensão ou corrente.ocorre nos interruptores de 
potência, e que o maior valor de tensão nos componentes é igual ao do 
barramento DC.
É 
IQ ______i_ ______ '-Í"
› 
E \/S2 
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Fig. 1.5 Principais formas de onda
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1.3 ANÁ|.isE QuANT|TAT|vA 
1.3.1 - Definição de Parâmetros e Normalizações: 
Com o intuito de se estabelecer algumas grandezas importantes do 
circuito em questão, tais como: capacitáncias ressonantes, indutâncias 
ressonantes e tempo de duração de cada etapa, faz-se necessário determinar 
o equacionamento que explicita a evolução das principais grandezas elétricas. 
Para efeito de simplificação utilizar-se-ão alguns parâmetros deflnidos 
matematicamente a seguir: 
Seja a impedância característica definida por: 
2,, = Jší- (1.1) 
onde : LR - indutância ressonate 
CR - capacitância ressonante 
A freqüência de ressonância (em rad/seg.) é definida por:
1 w0=_--_=2zzf0 (12) 
'\Í LR CR 
E a condutância normalizadadada (oi) dada por: 
= 2010 a --E. (1.3) 
onde : IQ - Corrente Máxima de carga 
_ 
E¡ - Tensão de Normalização (Adota-se E¡ com valor igual a 
tensão do barramento DC) 
Considerando-se os parâmetros acima deflnidos, é possível normalizar 
todas as equações de tensão e corrente nos componentes do circuito da 
figura 1.3 pela convenção a seguir: z _ 
- Para a normalização de tensão, adota-se a seguinta notação:
8
- V V=-L , 
Ei 
(L4) 
onde : - V× __Tensão normalizada no componente x 
V× - Tensão no componente x 
- Para a normalização da corrente a notação adotada é: 
- Ixa 
1, _ _-I: (1.5) 
onde: lx - corrente normalizada que flui no componente x. 
lx - corrente fluindo através do componente x. 
1.3.2 - Equacionamento Básico das Etapas de funcionamento: 
Nesta seção, será feita uma análise matemática de cada etapa de 
funcionamento, ressaltando-se as grandezas mais relevantes: 
.1§_ Etapa (t0,t1) : 
Conforme foi visto na seção 1.2.2, nesta etapa, estão conduzindo os 
diodos D2, D4 e D6. 
Como a corrente que flui através de D4 e D5 tem um valor muito 
pequeno, pode-se desprezá-la sem qualquer prejuízo à análise matemática. 
Posto isto, deve-se entender a etapa de funcionamento, como está mostrada 
na figura 1.6. ' 
1 1 
É.. 2 Io 
D F 
Fig. 1.6 - Primeira etapa de funcionamento 
O que eva a seguinte expressão:
9
ID: z 10 (Ló) 
O intervalo de tempo At1 é definido pelo instante de disparo da chave 
S3, que é função da modulação adotada. 
.2ê Etapa (t1,tz) : 
O circuito que representa esta etapa está mostrado a seguir: 
% 
Í lisa V'-R 
E 
ÍLR 
'° LR ' au N 
› Y Y Y Y G M ‹.=i‹)«_~¡‹1‹.‹52 
Fig. 1.7 - Segunda etapa de funcionamento 
Nesta etapa, a tensão sobre o indutor ressonante é constante e vale: 
VLR =(1-a)E (1.7) 
onde: a - relação de espiras do autotransformador 
A corrente no indutor ressonante é dada por: 





ILR = (1 - zz)_z (1.9) LR 
Adotando-se a normalização vista em (1 .5),
10
Y-L: : (1 " a)Ú¡ot 
A corrente normalizada no diodo D2 é dada por: 
IDZ = a __ ILR 
E as demais correntes: 
7I›Í=fl7z.Í 
Iss = (1" a)ILR 
- Determinação do intervalo Atz: 
Este intervalo termina quando, na expressão (1.9), I|_R=lQ. Isto implica 





' Ar zi; (1.14) 
0) 
2 
(1 _ 3) o 
.3§. Etapa (tz,t3) : 
A etapa ressonante pode ser representada pelo seguinte circuito 
simplificado visto na figura 1.8. 




Fig. 1.8 - Terceira etapa de funcionamento 
As equações de tensão e corrente nos elementos ressonantes podem 
ser obtidas de [13] e são escritas da seguinte forma:
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VC2 (I) = (1-a)E-[(1-a)E- VC0]cosú)0t + Z0(I¿o -I0)sen wot (1. 15) 
JLR (z) z 10 +(1L0 - 10)‹z0sw0z+ /-%-[(1- a)E- VC0]sen woz (1.1ó)
R 
Onde : VC0 -tensão inicial no capacitor C2 
IL0 - corrente inicial no indutor ressonante LR 
Como para este caso VCg=0 e I|_Q=lQ, tem-se que: 
VC2(t)=(1-a)E(1-cos coot) (1.17) 
/C . 1LR(z)= -L¿(1-a)Esen w0z+10 (1.1s)
R 
Que normalizadas são: 
í7¿:= (1 - a)(1- cos woz) (1.19) 
í=a+(1-a)sen co0t+Io (l.20) 
- Determinação do intervalo At3: 
Pela equação (1 .19), pode-se verificar que quando VC2-1, tem-se: 
1=(1-a)(1-cos wozxzs) . (1.21) 
1 _ _ 
At3 = 2)--cos l(í-_Ê-Ã) (l.22)
0 
fazendo : 
.3= cos "(í-liaa) (L23)
12
Aza = Â (1.24) 
wo 
.4ê Etapa (t3,t4) : 
Nesta etapa, a corrente no indutor ressonante decresce Iinearmente e 
o excesso de corrente de carga circula pelo diodo D1, até o instante t4, 
quando I|_R=I0, conforme pode ser visto na figura 1.9.
E 
ID1 I ||_|:z lIS3 
Í0 LR an _ - N 
A 
ioeí 
Fig. 1.9 - Quarta etapa de funcionamento
E "2- 
A corrente no indutor ressonante para o intervalo At4 , vale: 
IL = IL (z3)1- É-Ê: (1.25) R R LR 
Pela equação (1 .18), tem-se que: 
/c 1LR(z3) = -L¿(1- a)E sen wozxzs + 10 (1.2ó)
R 
Normalizando-se as equações (1 .25) e (1 .26) e utilizando-se o valor de 
At3 visto na equação (1 .24), tem-se que: 
Í:R_= a+(l-a)sen,B-acoot (l.27) 
- Corrente normalizada nos semicondutores: 
` 
Tzzz ai: s (1.2s) 
r_,¿=(_1_-;a)1LR (1.29) 
1Dl= ILR - a (1.3o)
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- Determinação do intervalo At4: 
Ao final desta etapa, a corrente no indutor ressonante vale Ig, ou de 
forma normalizadaz 
ILR _ a (1.31) 
Fazendo mm) = oz e t = At4 na expressão (1 .27) se obtém: 
a= a+(1-a)scnfl-aa›oAt4 (l.32) 
1._ 




Az, = Ei- (1.35)
0 
.5ê Etapa (t4,t5) : 
No intervalo At5, o diodo D1 deixa de conduzir, passando a conduzir a 
chave S1. 
A figura 1.10 representa esta etapa:
E 
|S1 l|S3 
1 ILR |° LR eu N 
I: ¬2_ 
IDÕÍ 
Fig. 1.10 - Quinta etapa de funcionamento 
Observe que, topologicamente, os circuitos que representam as etapas
14
4ê e 5ê são idênticos, com a diferença de que na 5ê etapa, S1 conduz a 
corrente IQ-I|_R. 
A corrente no indutor ressonante é obtida a partir da seguinte 
expressão: 
ILR = 10 - *Liz (1.3ó)
R 
Sendo a equação (1.34) normalizada, conforme expressão (1.5), se 
obtém: 
ILR = a-acuot (1.37) 




T; = zz - TL: (1.3s) 
- Chave S3: 
TS`;`=(1-a)T,: (1.39) 
- Diodo D5: 
Í6`= aí; (1.4o) 
- Determinação do intervalo At5: 
No instante t=t5, a corrente no indutor ressonante é nula. Substituindo 
I|_R(t5)=0 e t = At5 na expressão (1 .34) e normalizando, obtém-se: 
oz a-azúozsfs (1.41) 
Logo:
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Azs = Zi- (1.42)
0 
.Gê Etapa (t5,t5) : 
Nesta etapa, estão conduzindo a chave S1 e os diodos D3 e D5, 
conforme pode ser visto na figura 1.11: 
3 É
5 
'Ê' IS1l |D3Í ¡D5Í , 
ILR 
R aN Io L N 1 r v f _ __ Y ‹ G Hi '.u)....(‹.~.~ 
Fig. 1.11 - Sexta etapa de funcionamento 
As correntes nos diodos D3 e D5 são desprezíveis e correspondem a 
desmagnetizaçäo do autotransformador. 
A corrente em S1 pode ser aproximada por: 
18! z 10 (1.43) 
O intervalo de tempo Atô é bastante pequeno e depende da indutância 
de magnetização do autotransformador. - 
.7ê Etapa (t5,t7) : 
Durante esta etapa somente a chave S1 encontra-se conduzindo, 
conforme pode ser visto na figura 1.4 - (g). 
A corrente em S1 é dada por: 
181 = 11, (1.44) 
_ 
O intervalo de tempo At7 é deflnido pelo instante de disparo da chave
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S4, que é função da modulação adotada. 
.8ê Etapa (t7,t0) : = 
De maneira similar ao que ocorre na 3ê etapa, o inten/alo Atg pode ser 
representado por um circuito simplificado, visto a seguir: 
' ' 'b
I %___.íi- VC1 
Fig. 1.12 - Oitava etapa de funcionamento 
As equações de tensão e corrente nos elementos ressonantes são 
obtidas de [13] e estão descritas a seguir: 
VG (z) = [Vq -E(1-a)]‹z0sw0z +z(,1% geme: + E(1-a) (1.45) 
ILR (t) = - 1%-[VCO - E(1- a)] sen foot + ILO coswot (l.46)
R 
Como V(;0=0 e I¡_Q=0, tem-se que: 
VCl(t)=-E(1-a)cos a›0t+E(l-a) (1.47) 
1LR(:) = J-f:E(1 - a)sen wo: (1.4s) 
Que normalizadas são: 
VC' _ (1 - a)(1- cos woz) (1.49)
17
Í,:= (1-a)sen cúot (l.50) 
- Determinação do intervalo Ata: 
Pela equação (1.47) e figura 1.5, pode-se verificar que no instante em 
que VC1=1 esta etapa encontra-se em sua metade. Desta forma, 
substituindo este valor em (1 .47), obter-se-a: 
1= (1-a)(1-cosmo-1%*-) (1.51) 
Logo: 
Ara = ÂÊ (152) 
wo 
1.3.3 - Plano de Fase 
Com base nas equações de tensão e corrente obtidas nos elementos 
ressonantes, nas etapas descritas anteriormente, é possível traçar um plano 
de fase capaz de apresentar dados bastante relevantes acerca do 
funcionamento do conversor em questão. 









O ã- E(1-3) 1 VC2 
Fig. 1.13 - Plano de fase
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Através da análise da primeira etapa ressonante (3.ê etapa de 
funcionamento), pode-se constatar que o semi-círculo superior do plano de 
fase, da figura 1.13, tem centro no ponto [(1-a)E,l0(LR/CR)1/21,[13]. Fica claro 
que a etapa ressonante não se completará se o ponto central do semi-círculo 
não ultrapassar a metade do plano de fase, ou seja, só haverá comutação 
não dissipativa se: 
(1-a)E>-gl (1.53) 
o que implica que o valor de a deve, necessariamente, encontrar-se no 
seguinte intervalo: 
O<a<š (1.54) 
Uma maneira de se compreender qualitativamente a necessidade da 
relação de espiras a do autotransformador estar limitada pelo referido 
intervalo, é a seguinte: Durante a 1ê etapa ressonante, o capacitor C1 
encontra-se em processo de descarga. Só haverá comutação Z\/S, se este 
capacitor descarregar completamente, ficando submetido à tensão nula. A 
análise do plano de fase mostra que o limite no qual isto ocorre, dá-se com 
uma relação de espiras a=0,5 , portanto, uma escolha inadequada de a, 
levaria a uma oscilação de tensão sobre os capacitores ressonantes, sem 
haver possibilidade de uma comutação não dissipativa das chaves principais. 
1.4 - coNc|.usõEs z 
Neste capítulo, foi apresentada a célula de comutação ZVS-PWM- 
GEPAE como uma alternativa para obtenção de comutação não dissipativa 
(ZVS) de conversores PWM convencionais. 
Foram verificadas, através da análise teórica de um inversor tipo half- 
bridge com célula de comutação ZVS, formas de onda de tensão e corrente 
nos principais componentes do circuito, podendo-se constatar o seguinte: A) 
A comutação das chaves e dos diodos principais do inversor ocorre sob
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tensão nula (ZVS) desde carga nula até carga nominal; B) A comutação das 
chaves auxiliares ocorre sob corrente nula (ZCS); C) Nenhum stress de 
tensão ou corrente adicional nas chaves principais em relação aos 
conversores PWM convencionais ocorre; D) A menos das transições 
ressonantes, que são extremamente rápidas, todas as formas de onda de 
tensão e corrente nas chaves são tipicamente oriundas da modulação PWM. 
Através de uma análise matemática, determinou-se a evolução das 
grandezas mais relevantes em cada modo de funcionamento, sendo desta 
forma possível expressar os intervalos de tempo em cada etapa. 
Tendo por base estes resultados, estabeleceu-se o plano de fase do 
conversor em questão e através do mesmo foi possivel determinar a faixa de 
variação da relação de espiras do autotransformador para que o inversor 
possa operar com comutação não dissipativa. Ficou estabelecido que o 
número de espiras do secundário deve ser no minimo duas vezes maior 
que a do primário, ou de outra maneira, O <a < 0,5.
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cAPiTuLo ii 
ESTUDO DA MODULQÇÃO PINM SENOIDAL A DOIS NÍVEIS 
E DETERMINAÇAO DE ABACOS PARA PROJETO 
2.1 - |NTRoouçÃo z 
Foi visto no capítulo anterior o princípio de operação de um conversor 
PWM convencional quando associado à célula de comutação ZVS 
apresentada na figura 1.1. 
Neste capítulo será estudada a operação do inversor tipo full-bridge 
com célula de comutação ZVS, atuando com uma modulação por largura de 
pulso (PWM) senoidal, visando determinar grandezas importantes tais como: 
valores eficazes de corrente nas chaves e diodos principais, bem como 
correntes de pico máximas nas chaves auxiliares e indutor ressonante. 
Dentre os diversos tipos de modulação existentes para inversores de 
tensão, optou-se pela modulação por largura de pulso senoidal a dois níveis, 
devido ao fato do inversor proposto na figura 1.2 operar em alta freqüência, o 
que provoca o deslocamento da ordem das harmônicas das formas de onda 
de saída para valores elevados, que são mais fáceis de filtrar. 
2.2 - MODULAÇAO PWM SENOIDAL A DOIS NÍVEIS 2 
Este tipo de modulação aplicada a um inversor de tensão tem por 
objetivo produzir uma forma de onda de tensão na carga que se aproxime de 
uma senoide, ou seja, deve possuir somente harmônicas de ordem elevada 
(com excessão da fundamental), com pequeno valor de amplitude. 
A modulação PWM senoidal a dois niveis é obtida da seguinte forma: 
Um sinal de controle senoidal VC(t), numa determinada freqüência f1, é 
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Fig. 2.1 - Formas de Onda da Modulação PWM senoidal a dois niveis: (a) 
Sinais de Controle; (b) Tensão de saída. 
A freqüência da forma de onda triangular ,(também chamada de 
freqüência portadora) estabelece a freqüência média da modulação PWM 
senoidal a dois niveis (fg), para uma amplitude do sinal triangular (\/pt) 
constante. 
O sinal de controle VC(t) é usado para modular a taxa de chaveamento 
e tem freqüência f1 que é a freqüência fundamental desejada para a tensão 
de saída do inversor. (f1 também é chamada de freqüência moduladora). A 
amplitude do sinal VC(t) ê variável, sendo que, por intermédio desta variação, 
é feita a regulação da amplitude da onda de tensão fundamental de saída. 
A figura 2.1-(b) mostra a forma de onda de tensão de saída, bem como 
a sua componente fundamental. 
Pode-se verificar na figura 2.2 o espectro harmônico típico da forma de 










g;›>fTmft.Í_g:*Í2 T* , 
(mf+2) ( mf+1) 
Fig. 2.2 - Espectro Harmônico típico da forma de onda de saída de uma 
modulação PWM senoidal a dois níveis. 
,A partir das figuras 2.1 (a)-(b) e 2.2 pode-se fazer as seguinte 
considerações, desde que a portadora opere em alta freqüência :[2] 
1) A amplitude da componente de freqüência fundamental V3¡1 é M 
vezes a tensão do barramento DC, onde M é definido como fator de 
modulação. 
O fator de modulação M estabelece a proporção entre a amplitude 
máxima da tensão de controle V51 e o valor de pico da tensão triangular Vpt, 
conforme a seguinte expressão: 
M z fiz. (2.1) 
VP, 
. Esta é uma característica muito importante da modulação PWM 
senoidal a dois niveis, já que através dela torna-se possível o controle linear 
da tensão fundamental de saída; 
2) O conteúdo harmônico da forma de onda de tensão na saída do 
inversor aparece como bandas de freqüência situadas ao redor da 
freqüência média de modulação (fs) e seus múltiplos, ou seja, em torno das
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harmônicas mf, 2mf, 3mf e assim por diante, onde mf é a relação entre a 
freqüência fg e a freqüência fundamental da forma de onda de saida f1, dada 
pela seguinte expressão: 
mf zfã- (2.2) 
Este padrão geral permanece verdadeiro em todos os valores de M no 
intervalo de 0 a 1; 
3) É vantajoso escolher um valor inteiro para mf, pois assim 
procedendo obtém-se uma forma de onda de saída que apresenta simetria de 
meia onda e quarto de onda, o que simplifica consideravelmente a análise de 
Fourier da tensão. 
A forma de onda de tensão de saída, vista na figura 2.1 (b), pode ser 





zz, =_;j(f”V(«z)Szzrr,zÚz)zz(Ú.z) (z.4) 
b,z.š.[j(f”V(úz)z0S(nÚz)d(az) (25) 
Devido V(wt) possuir simetria de meia onda tem-se que an=0 e bn=0 
para todo n par. Por simetria de quarto de onda, bn=0 para todo n. Portanto, 
só existem os termos an para todo n ímpar. 
O valor de an é dado por [14,15] : 
a,z¡*í7.[[1+zk'"§](_1)*z04na,)] (zé)
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onde: n = 1, 3, 5,... 
m - número de pulsos por meio período de modulação 
ak - ângulos de transição da modulação PWM senoidal a dois níveis 
compreendidos em um quarto de onda [0°,90°] 
Portanto , V(wt) é dado por: 
mz) z Ei zz, Senrmz) (21) 
n=l 
onde: n = 1, 3, 
2.3 - rNTERvAr.os Mímrvros DE coNouÇÃo (Atmm): 
A modulação PWM senoidal a dois níveis, tem como uma de suas 
caracteristicas o fato de possuir pulsos com intervalos de condução variáveis, 
dependentes dos instantes de intesecção das ondas portadora e moduladora. 
Analisando-se a figura 2.1 (a)-(b), constata-se a existência de diversos 
intervalos de condução, dentre os quais, alguns de pequena duração. Torna- 
se importante determinaro menor intervalo de condução (Atmín) para uma 
dada freqüência média de modulação e fator de modulação M, objetivando 
estabelecer condições de projeto que permitam a operação adequada do 
conversor em qualquer destes intervalos. 
Devido a grande quantidade de pulsos requerida pela modulação PWM 
senoidal a dois níveis, quando se opera em freqüência elevada, foi elaborado 
um programa computacional que relaciona a freqüência de média de 
modulação com o intervalo de tempo mínimo (Atmín), para cada fator de 
modulação M. Este programa está apresentado ao final deste trabalho, no 
apêndice A. 
O resultado do programa, acima referido, está apresentado sob a 
forma de um ãbaco na figura 2.3. Nesta figura, pode-se determinar o valor do 
menor intervalo da modulação PWM senoidal a dois níveis, como função da 
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Fig. 2.3 - Ábaco para determinação dos menores intervalos de condução dos 
interruptores com a modulação PWM senoidal a dois níveis. 
2.4 - DETERMINAÇÃO DAS CORRENTES MÉDIAS E EFICAZES : 
2.4.1 - Chaves de Potência : 
A fim de se dimensionar os semicondutores, é necessário o 
conhecimento dos valores médios e eficazes de corrente nos mesmos. Em 
um inversor regulado por uma modulação do tipo PWM senoidal, o cálculo 
dos valores eficazes e médios de corrente se torna complexo, uma vez que 
estes dependem dos instantes de comutação das chaves. 
Na figura 2.4, tem-se representada a tensão e a corrente de saída para 
uma modulação com 15 pulsos por período (Np=15). A tensão de saída é 
definida pela expressão (2.7). A corrente de saida do inversor está 
determinada matematicamente em [14] e pode ser expressa da seguinte 
forma: 
I0(ú›t)= EÊI-ÊLsen(núJt- ¢,,) (2.8) 
26.
onde: 
= ,/R2 + (zzwL)2 (2.9) 
¢,, = mn-*(11%) (2.1o) 
R - Resistência equivalente de saída 
L - Indutância equivalente de saída 
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Fig. 2.4 - Tensão e corrente de saída do inversor para 15 puisos. 
A corrente que flui nas chaves de potência, pode ser vista a seguir na 
flgura 2.5. Não é difícil perceber que esta corrente é uma parcela da corrente 
de carga, desde que seja desprezada a parte da corrente envolvida no 
processo de comutação, já que esta não contribui significativamente para a 
obtenção do valor eficaz de corrente na chave. 
Pela observação das flguras 2.4 e 2.5 pode-se constatar que as chaves 
de potência são comandadas a conduzir quando polarizadas diretamente. Isto 
significa que, no caso de se integrar estas formas de onda nos intervalos 
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Fig. 2.5 - Formas de onda de corrente nas chaves de potência 
Para determinar o valor eficaz de corrente nas chaves principais, deve 
se solucionar a seguinte equação: 
18,, = J 102(wz)d(wz) (2.11) 
onde Io(wt) existe nos seguintes intervalos: 
nk = 1, 3, Np 
onde : nk - intervalos de transição da modulação PWM senoidal a dois 
níveis. 
Np - Número de pulsos por período de modulação 
No caso do valor médio, integra-se nos mesmos intervalos, sendo que 
desta feita, através da seguinte expressão: 
IM, = 10(wz)d(wf) (2.12
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A solução das integrais, vistas nas equações (2.11) e (2.12) exige um 
exacerbado esforço de cálculo. A utilização de métodos analíticos para 
solucioná-las torna-se inviável, tendo em vista os seguintes aspectos: 1) A 
necessidade de precisão faz .com que se deva calcular uma grande 
quantidade de harmônicas; 2) Como se emprega uma elevada freqüência de 
chaveamento, o número de pulsos Np também é elevado. 
Tendo em vista os aspectos supra citados, houve a necessidade de 
elaboração de um programa computacional que determinasse a solução das 
equações (2.11) e (2.12).' Este programa pode ser encontrado no apêndice B. 
Os resultados obtidos estão ordenados sob a forma de ábacos onde 
estão relacionados a taxa de modulação em freqüência mf, o valor eficaz ou 
valor médio de corrente normalizada em função de 19° e o fator de modulação 
M, para um dado valor de fator de potência de carga. 
A corrente leo representa o valor nominal da corrente de carga e é 
dada pela seguinte expressão: 
1,., = (213) 
efI 
onde: 
Psaída - Potência de saída do inversor 
V1 ef - Valor eficaz da tensão fundamental de saída 
Observa-se nas figuras 2.6 e 2.7, os ábacos obtidos através da análise 
numérica e que representam os valores de corrente que circulam através das 
chaves de potência. 
Deve-se notar que os valores eficaz e médio de corrente nas chaves 
principais independem da freqüência média de modulação (fs). Isto só é 
verdadeiro porque se está operando numa faixa em que a quantidade de 



















































Fig. 2.6 - (a) Valor eficaz de corrente parametrizada e (b) Valor médio de 
para cos¢=1 na carga corrente parametrizada. Valores nas chaves principais 
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(D) 
Fig. 2.7 - (a) Valor eficaz de corrente parametrízada e (b) Valor médio de 
corrente parametrizada. Valores nas chaves principais para cos¢=0.9 na carga 
e diversos fatores de modulação.
31
2.4.2 - Diodos Principais : 
A determinação dos valores médios e eficazes de corrente nos diodos 
principais deve ser feita de maneira similar à empregada no cálculo de 
corrente das chaves de potência. 
Observando-se a figura 2.8, que mostra a forma de onda de corrente 
nos diodos principais, pode-se verificar que esta corrente também é uma 
parcela da corrente de carga, e ocorre nos intervalos em que as chaves 
principais não estão conduzindo, ou seja: 
nk = 2, 4, 6,...,Np+1 
40 
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Fig. 2.8 - Corrente nos diodos principais 
Desta forma, quando da solução das expressões (2.11) e (2.12), deve- 
se integrar nos intervalos mostrados acima. 
Os ábacos, que determinam os valores eficaz e médio normalizados de 
corrente nos diodos em função da taxa de modulação em freqüência mf e 
para diversos fatores de modulação M, estão mostrados a seguir nas figuras 
2.9 e 2.10 para fatores de potência na carga cos¢=0,8 e cos¢=0,7 
respectivamente. t 
O motivo para se adotar estes valores de cos4›, no caso dos diodos 
principais, deve-se ao fato de ser nos fatores de potência mais baixos que 
maior quantidade de corrente flui pelos semicondutores em questão.
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Fig. 2.9 - (a) Valor eficaz de corrente parametrízada e (b) Valor médio de 
corrente parametrízada. Valores nos diodos principais para cos¢=0.8 na carga 
e diversos fatores de modulação. 
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M
Fig. 2.10 - (a) Valor eficaz de corrente parametrizada e (b) Valor medio de 
corrente parametrizada. Valores nos diodos principais para cos¢=0 7 na 





















































2.4.3 - Chaves e Diodos Auxiliares 
As correntes nas chaves e diodos auxiliares possuem formas de onda 
mostradas a seguir, nas figuras 2.11 e 2.12, respectivamente. 
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Fig. 2.11 - Forma da corrente nas chaves auxiliares 
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Fig. 2.12 - Forma da corrente nos diodos auxiliares 
Conforme está mostrado nas figuras acima, pode-se constatar que os 
valores eficaz e médio de corrente nestes componentes é muito pequeno, 
podendo ser desprezado para efeito de projeto, onde outros parâmetros, tais 
como: corrente de pico repetitivo e tensão nominal são mais relevantes, 
conforme será mostrado na seção 2.5.
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2.4.4 - Indutor Ressonante e Autotransformador. 
. Da mesma forma que nas chaves e diodos auxiliares, o valor eficaz da 
corrente no indutor ressonante possui valor extremamente reduzido, conforme 
pode ser visto na figura 2.13, onde está representada a forma de onda de 
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Fig. 2.13 - Forma de onda da corrente no indutor ressonante 
Embora o valor eficaz de corrente não seja elevado, devido a 
necessidade de se determinar a secção dos condutores que tomarão parte no 
projeto do indutor ressonante e autotransformador, faz-se mister determina-lo 
quantitativamente. 
Para determinar o valor eficaz de corrente no indutor, deve-se fazer a 
seguinte suposição: Considera-se que o conversor operará constantemente 
com corrente máxima de carga (IQ), e em seguida calcula-se a raiz quadrada 
do somatório dos valores eficazes ao quadrado, de cada etapa na qual circula 
corrente no indutor.
_ 
O equacionamento básico que determina o valor eficaz de corrente no 
indutor para cada etapa de funcionamento está mostrado no apêndice C, 







S (1- )” (1-)” ~ 1% = f
í 
Í a3+ Za (B-Seg2'B)+2a+,Bó?}+ 
A solução da equação (2.14) pode ser obtida numericamente, desde 
que seja adotado um valor para a relação de espiras do autotransformador. 
Por questões que serão explicadas posteriormente, no capítulo 3, especifica- 
se a=1I3. 
Tomando por base o valor acima, elabora-se um ábaco onde está 
determinada a corrente eficaz normalizada no indutor ressonante como 
função da relação fslfo, para diversos valores do parâmetro oz. 
Este ábaco encontra-se apresentado a seguir na figura 2.14 : 
__ ___. _3 1`° ILr(ef) ALFA 1.6 
o.a- 1-4 
- 1. 2 
0.6- 1.0 
- O. B 
o.4- 4°-5 
o.4 ív __ _ ,#7íí __- 
-0 
| 
i i i i 
| 
1 i i i 
¡ 
i i 1 i 
| 
| i i i
| 0.00 0.05 0.10 0.15 0.20 
fs/fo 
Fig. 2.14 - Ábaco para determinação da corrente eficaz normalizada no 
indutor ressonante
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Para se encontrar o valor real da corrente, utiliza-se a expressão (1.5) 
vista no capítulo 1. 
A adoção desta metodologia, para determinação do valor eficaz de 
corrente no indutor ressonante, leva a resultados ligeiramente superiores aos 
realmente encontrados. Entretanto, como esta discrepância não chega a ser 
significativa, pode-se considerar o método como adequado, tendo em vista a 
simplicidade de obtenção dos resultados. 
2.5 - ESFORÇOS NOS COMPONENTES : 
2.5.1 - Corrente Máxima : . 
Através da análise da figura 1.5 e do plano de fase (figura 1.13) pode- 
se verificar que o valor máximo de corrente do circuito ocorre na terceira 
etapa de funcionamento, sobre o indutor ressonante LR. 
Torna-se possível determinar o valor desta corrente, utilizando-se a 
expressão da corrente no indutor ressonante durante a primeira etapa 
ressonante, calculada no capítulo anterior. 
Pela equação (1.20), demonstrou-se que a corrente no indutor na 
primeira etapa ressonante é dada por: 
[LR = a+(1-a)sen wet (120) 
O valor máximo se dá quando : 




(1 - a)ú›0cos root = O (2.16) 
wo zg- (2.17) 
Substituindo (2.17) em (1 .20), obtém-se:
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1% _¢z+(1-a) (2.1s) 
Pela observação da figura 1.5 e da análise matemática feita no capítulo 
1, constata-se que os valores máximos de corrente nas chaves e diodos 
auxiliares são dados por: 
ID,4z.Màz. 
: aILRMàz. ) 
13%: = (1 - a)1,% (2.2o) 
Substituindo pela expressão (2.18): 
JDMM = a(¢z+1-a) (2.21) 
ISML _ (1-z)(¢z+1-a) (2. 22) 
As equações (2.21) e (2.22) são extremamente importantes, já que 
através delas torna-se possível determinar o valor máximo de pico repetitivo 
que ocorre nas chaves e diodos auxiliares, que éuma característica essencial 
de projeto, conforme pode-se constatar na seção 2.4.3. 
2.6 - oETERM|NAÇÃo Do PARÃMETRQ az 
Conforme o que foi exposto na seção 1.3.1, equação (1.3), a 
condutância normalizada (oz) é definida da seguinte forma : ~ 
: ZOIO a --E (1.3) 
De acordo com a expressão acima, o parâmetro oi só depende dos 
elementos ressonantes, corrente máxima de carga lg, e tensão do barramento
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DC (E). 
É claro que, podendo oz assumir qualquer valor positivo, faz-se 
necessário estabelecer um critério que permita determiná-Io precisamente. 
Uma maneira adequada seria relacioná-lo à corrente máxima na chave 
auxiliar do circuito de comutação ZVS. 
Foi visto na equação (2.22), que o valor máximo de corrente na chave 
auxiliar é o seguinte: 
ISMM _ (1-a)(a+1-a) (2.22) 
Fazendo: 
1 - K 1 (2.23) S¿,_M¿, "` a 0 
onde Ka é uma constante que determina quantas vezes o pico de corrente na 
chave auxiliar é maior que a corrente máxima de carga. 
Normalizando-se a expressão (2.23), obtém-se: 
ISML = 1<,a (224) 
lgualando-se (2.22) e (2.24), encontraremos: 
_ (1-alt a _ -1-<-8-_-6:5 (2. 25) 
Observou-se através do plano de fase (figura 1.13) que O < a < 0,5. 
Portanto, estipulando-se quantas vezes deve ser o pico de corrente na chave 
auxiliar, em função do pico de corrente na carga (Ka), que é um critério de 
projeto, torna-se simples encontrar oz.
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A equação (2.25) pode ser representada através de um ábaco, 
relacionando os valores de a e oz para diversos valores de Ka. 
2 . O 
ALFA 
1 5 
Ka_¿ 2 ×a=1 o 
a-1 S 
a-1. ` *L LÂ 
o 5 e - 
Ka-2 o u : 
O O i i i i 
| 
i i i i 
| 
i | i i 
¡ 
i i i i 
| 
l i i i 
¡ 
i i ri 
|5 O 20 0.25 0.30 0.35 0.40 0.45 0. 0a 
Fig. 2.15 - Ábaco para determinação do parâmetro a 
ou 
2.1 - oETERM|NAçAo DA FREQüÊNc|A DE REssoNÃNc|A (fo) z 
Foi visto no item 2.3 uma maneira de se determinar os menores 
intervalos da modulação PWM senoidal à dois níveis. Fica claro que o 
intervalo de condução das chaves auxiliares somado aos tempos de bloqueio 
e entrada em condução das mesmas, deve necessariamente ser menor que 
os intervalos da modulação PWM senoidal para não ocorrer adulterações na 
forma de onda de tensão na saída. 
O tempo totalde atuação da célula de auxílio à comutação, durante um 
período de chaveamento, é obtido pelo somatório dos intervalos de tempos 
referentes às etapas 2ê, 3ê, 4ê e 5ê, mostrado na seguinte expressão 
matemática: 
Ars = Ar, + Ag + Ar, + Ars (2.26) 
O valor de Ats deve ser arbitrado no sentido de ser menor que Atmm.
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Substituindo-se os valores de cada intervalo de tempo determinado no 
capítulo 1, na expressão (2.26), encontra-se: 
' 1 
fo =-2-fl_-Ã!-L;-(íg-z;+fl+š+g-) (227) 
lembrando que: 
_ -1 "a B- cos (123) 
y=(1-a)sen,B (L34) 
A expressão (2.27) pode ser representada sob a forma de um ábaco, 
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Fig. 2.16 - Ábaco para determinação da freqüência de ressonância fo 
2.8 - DETERMINAÇAO DOS PARÂMETROS RESSONANTES : 
Tomando por base as equações (1.2) e (1.3) e conhecendo-se a
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freqüência de ressonância vista no item anterior, se obtém facilmente os 
valores de LR e CR pela solução das seguintes expressões: 
LRz=-9ÊÍ~ (2.2s) 
wolo
I C =-L- _ R aa)0E (2 29) 
ze-coNcLusöEsz 
Neste capitulo, foi apresentado um estudo da modulação PWM 
senoidal a dois niveis, aplicada a um conversor full-bridge com célula de 
comutação ZVS. Através deste estudo foi possível estabelecer os valores dos 
intervalos mínimos de condução das chaves para cada freqüência de 
chaveamento e fator de modulação, que é uma caracteristica importante para 
estabelecer as limitações dos tempos de operação dos semicondutores de 
potência. 
Foi desenvolvido um estudo sobre a corrente que circula nos 
semicondutores principais, sendo então gerados ábacos, para o 
dimensionamento dos mesmos. Determinou-se, similarmente, um ábaco para 
determinação do valor eficaz de corrente no indutor ressonante, sendo 
desnecessário calcular o valor desta corrente nos semicondutores auxiliares, 
pelo fato de ser muito pequena quando comparado com o valor máximo. 
Desenvolveu-se uma análise que determina a corrente máxima nos 
semicondutores auxiliares e indutor ressonante, fato que além de sen/ir como 
um importante critério para projeto, já que estabelece o pico repetitivo máximo 
de corrente nos semicondutores auxiliares, possibilita a determinação do 
parâmentro cz, presente em grande parte das normalizaçöes. 
Finalmente, estabeleceu-se uma metodologia para calcular a 
freqüência de ressonância da célula de comutação ZVS, de maneira a tornar 
possível o dimensionamento dos elementos ressonantes (LR e CR), além de 




PROJETO DO CIRCUÍTO DE POTÊNCIA E SWEULAÇÕES 
3.1 - INTRODUÇAO : 
O objetivo deste capítulo é apresentar uma metodologia para projeto 
do inversor full-bridge com célula de comutação ZVS. O procedimento em 
questão faz uso das relações e ábacos obtidos no capítulo anterior. 
Estabelecida esta metodologia, será feito o projeto de um inversor tipo 
full-bridge apresentando as seguintes características: A) Potência de saída : 
1,0 KW; B) Valor eficaz da onda fundamental de saída : 150V; C) Freqüência 
da onda fundamental de saída : 60 Hz; D) Freqüência média de modulação : 
20 KHz; E) Fator de modulação : 0,85; F) Valor de pico da máxima corrente 
de carga : 9,4 A. Posteriormente, este conversor será implementado em 
laboratório. 
A partir dos valores de tensão e corrente encontrados para cada 
componente do conversor, dimensiona-se cada um deles, tais como: lndutor 
ressonante, autotransformador, etc. 
Finalmente, será feita uma simulação numérica da operação do 
inversor, objetivando analisar dois ítens de suma importância: 1) Verificar por 
simulação a validade dos valores encontrados através da metodologia de 
projeto; 2) Pesquisar fenômenos não contemplados pela análise matemática, 
devido as idealidades do modelo utilizado. 
3.2 - PROCEDIMENTO PARA PROJETO: 
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Fig. 3.1 - Inversor full-bridge com célula de comutação ZVS 
O circuito da figura 3.1 apresenta os seguintes componentes: 
M1, M2, M3 e M4 - Interruptores principais 
M5, M5, M7 e M3 - Interruptores auxiliares 
D1, D2, D3 e D4 - Diodos principais 
D5, D5, D7, D3, D9, D1Q, D11, D12 - Diodos auxiliares 
C1, C2, C3 e C4 - Capacitores ressonantes 
LR1 e LR2 - Indutores ressonantes 
RC - Resistor de carga 
Lg - Indutor de carga 
Deve ficar claro que, os interruptores principais (M1, M2, M3, M4) 
empregarão tecnologia MOSFET e serão operados no modo tiristor-dual 
[16,25]. Os interruptores auxiliares (M5, M3, M7, M3) também serão 
MOSFET's operando como transistores convencionais. 
A partir de agora, será desenvolvido um procedimento sistemático para 
projetar o circuito de potência do inversor visto na figura 3.1. Através desta 
metodologia será possível determinar as grandezas relevantes do circuito, tais 
como: correntes eficazes e de pico nos interruptores, corrente eficaz no 
indutor ressonante, relação de espiras do autotransformador, etc. Todas estas 
grandezas são de extrema importância para o dimensionamento dos 
componentes do circuito em questão.
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Inicialmente deve-se ter conhecimento das seguintes especificações 
relacionadas as exigências da carga: 1) Potência de saída; 2) Valor eficaz de 
tensão da onda fundamental de saída; 3) Freqüência da onda fundamental de 
saída; 4) Freqüência média de modulação; 5) Fator de modulação; 6) 
Corrente máxima de carga lg. Para efeito de simplificação considera-se carga 
resistiva. 
Os passos de projeto estão descritos a seguir: 
a) Tomando por base as especificações acima, encontra-se o valor do 
menor intervalo de modulação Atmín, que pode ser obtido por intermédio do 
ábaco da figura 2.3; 
b) Define-se o valor da relação de espiras do autotransformador como 
a=1I3. Este resuluado foi obtido através de análise por simulação e 
verificação experimental, sendo recomendado para execução de qualquer 
projeto que envolva a utilização da célula ressonante proposta. 
c) Especifica-se o parâmetro Ka, ou em outras palavras, se estipula o 
valor do pico de corrente nos interruptores auxiliares; 
d) Com base nos resultados dos itens (b) e (c), calcula-se o valor de oi 
na expressão (2.25) ou na figura 2.15; 
e) A partir de Atm¡n , que é o valor do menor intervalo da modulação 
PWM senoidal a dois níveis para uma dada freqüência média de modulação, 
estipula-se o valor de Ats, que é o intervalo de tempo na qual o interruptor 
auxiliar conduz, ou seja,At5=t5 - tz; 
f) Através do conhecimento dos itens (d) e (e) e da utilização da 
expressão (2.27) e do ábaco da figura 2.16, determina-se o valor da 
freqüência de ressonância (f0); 
g) Calcula-se a tensão do barramento DC através da seguinte 
expressão: 
E z ___`/5;;/'ef (3.1)
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h) Pelo conhecimento da condutância normalizada (oi) e da freqüência 
de ressonância (fg), determina-se o valor dos parâmentros ressonantes LR e 
CR por intermédio das expressões (2.28) e (2.29) respectivamente; 
i) Determina-se o valor do parâmetro leo através da seguinte 
expressão: 
P . I : sazda . eo -V4 (213 )
1 
j) Os valores eficaz e médio de corrente nos interruptores principais 
são encontrados nos ábacos da figura 2.6 (a) e (b); 
k) Os valores eficaze médio de corrente nos diodos principais são 
encontrados nos ábacos da figura 2.10 (a) e (b); 
I) Determina-se o valor eficaz de corrente no indutor ressonante 
através do ábaco da figura 2.14. 
Um fato importante que deve ser ressaltado é a existência de um 
compromisso entre o pico de corrente na chave auxiliar e o intervalo de 
condução Ats , para uma dada freqüência de ressonância. 
Algumas vezes, uma escolha arbitrária nos valores de Ka e Ats pelo 
projetista (itens (c) e (e)), pode levar a freqüências de ressonância 
excessivamente elevadas e porconseguinte, valores de capacitâncias e 
indutâncias ressonantes, incoerentes com o que se tem na prática. Nestes 
casos, faz-se necessário um redimensionamento dos parâmetros supra- 
citados, visando a determinação de freqüências de ressonância mais 
adequadas. 
Conclui-se desta forma que, existe um conjunto de valores de 
capacitâncias e indutâncias ressonantes, capazes de tornar adequado o 
funcionamento da célula de comutação ressonante (ZVS), sendo que a 
escolha destes componentes, influenciará diretamente no pico de corrente 
dos interruptores auxiliares, bem como no intervalo de condução dos 
ÍTIGSITIOS. 
3.3 - EXEMPLO DE PROJETO :
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3.3.1 - Especificações de Projeto : 
Está mostrada neste item, uma aplicação da metodologia de projeto 
descrita, sendo utilizada no dimensionamento dos parâmetros de um inversor 
de tensão tipo full-bridge, com as características mencionadas 
anteriormente: 
1) Potência de saída : 1000 W 
2) Valor eficaz da onda fundamental de saída : 150 V 
3) Freqüência da onda fundamental de saída : 60 Hz 
4) Freqüência média de modulação : 20 KHz 
5) Fator de modulação: 0,85 
6) Valor de pico da máxima corrente de carga : 9,4 A 
Deve-se observar que o valor eficaz da onda fundamental de saída não 
é utilizado segundo os padrões comerciais (110V/220\/), tendo sido escolhida 
em função das características dos equipamentos encontrados no laboratório 
onde foi implementado o protótipo. 
3.3.2 - Cálculo dos Parâmetros do Inversor : 
a) Determinação do menor intervalo de modulação: 
Como a freqüência média de modulação fg = 20 KHz, veriflcando-se 
no ábaco da figura 2.3 para um fator de modulação M = 0,85, obtêm-se: 
Atmín = 3,8,us 
b) Determinação da relação de espiras do autotransformador a: 
Adota-se a=1l3. 
c) Determinação do parâmetro Ka:
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No intuito de diminuir o intervalo de condução da chave auxiliar, adota- 
Se Ka = 1,8 . 
d) Determinação do parâmetro oz: 
Sendo a=e Ka = 1,8, calcula-se o valor de oz na expressão 2.25: 
(1-af 
a=7<-al-:Í-1-LT) (2.2s) 
ter a = -------i-- 5 0,4 
1,8 _ (1- _)3 
e) Determinação de Ats: 
Como Atm¡n= 3,8 us, estipula-se o valor de Ats como sendo menor que 
Atm¡n para não afetar a modulação. Adota-se: 
A t S = 2 , O ,us 
f) Determinação da freqüência de ressonância fg: 
Sabendo-se que : oz = 0,4 
-1 
z3= cos1í%] = 2,0943 1___
3 
y = (1-%)sen(2,o943) = 0,5773 







o ¡¿=._.__._1 R 1-*4 +2,o943+---0°51773+% 2zz2×1o 1__t _ _ 
3 3 3 
fR,=44s1<Hz 
g) Determinação da tensão no barramento DC : 
21/ E=«/_' R, :«/ílso :250V M 0,85 
h) Determinação dos parâmentros ressonantes LR e CR: 
Pela expressão 2.28 : 
LR = -“-É (2. 28 
(0010 
L _ 0,4-250 R zzz-44s×1o3-9,4 
LR =3,7;zH 
Pela expressão 2.29 : 
CR = --5-- (2. 29) aw0E
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C _ 9,4 R 0,4-zzz-44s×1o3-250 
C R = 33 nF 
i) Determinação de leg: 
1,, z H. z ó, 7 A 150 
j) Determinação dos valores eficaz e médio de corrente nas chaves principais: 
O valor eficaz é dado pelo ábaco da figura 2.6 (a) : 
I -06401 -064ø67-43A Ç/'(¿‹}¡)_ 1 eg  › > "" › 
O valor médio é dado pelo ábaco da figura 2.6 (b) : 
Imdw) = 0,060 1,0 = 0,06» 6,7 = O,4A 
k) Determinação dos valores eficaz e médio de corrente nos diodos principais 
O valor eficaz é dado pelo ábaco da figura 2.10 (a) : 
Iefw = 0,340 leo = O,34¢6,7 = 2,3A 
O valor médio é dado pelo ábaco da figura 2.10 (b): 
Imdw = 0,028- 1,0 = 0,028- 6,7 = 0,2A 
I) Determinação do valor eficaz de corrente no indutor ressonante
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Através do ábaco da figura 2.14, tem-se que: 
1%) = 0,1 
IoIL,W, 9,40O,l 1LW)= = e a 0,4 
1%) = 2,3A 
3.4 - DIMENSIONAMENTO DOS COMPONENTES: 
3.4.1 - Transistores Principais 
A especificação dos interruptores principais está baseada nas 
seguintes grandezas: A) Valor eficaz de corrente que flui através dos 
mesmos; B) Valor máximo de tensão entre seus terminais "ativos"; C) Tempo 
de entrada em condução e bloqueio do componente. 
No projeto em questão estes valores são: 
Ief 4,3 A 
1 
vmâx 25o v 
ton + toff 100 ns 
A tecnologia empregada será MOSFET, tendo em vista a faixa de 
potência na qual se está trabalhando, a baixa resistência de condução 
apresentada por estes componentes e a facilidade em comandá-los. 
Com base nos resultados acima, adota-se o MOSFET APT 4020 [17], 
que apresenta as seguintes características:
52
VDS = 400 V 
IDS = 26 A 
IDM = 104 A 
RD3(QN) = 0,2 Q 
CÍSS = 
COSS = 
ton = 29 ns 
toff = 40 ns 
Será utilizado o diodo intrínseco do APT 4020 como diodo principal do 
inversor, para formar a chave bidirecional em corrente. Este possui as 
seguintes características: 
ls:-26A 
ISM = 104 A 
Írr = 36€) HS 
3.4.2 - Transistores Auxiliares 
Os transistores auxiliares também empregam tecnologia MOSFET e 
são obtidos conforme os dados da tabela abaixo: 
IpiCO 17 A 
Vmáx 250 V 
ton + tofi 100 ns 
Adota-se o MOSFET IRF 740 , tendo em vista as seguintes 
caracteristicas: 
VD33 - 400 V
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ID - 10 A 
IDM - 40 A 
RD3(0n) - 0,55 Q 
tm - 35 ns 
toff - 90 ns 
No protótipo a ser implementado, também serão utilizados os diodos 
intrínsecos deste MOSF ET, para formar a chave bidirecional em corrente. 
3.4.3 - Autotransformador 
A determinação do núcleo do autotransformador, comprimento do 
entreferro e número de espiras do primário e secundário, é feita por 
intermédio da utilização das seguintes expressões matemáticas: '
4 
Ae,4w = (3.2) KPKWJAB 
VM = aE (3.3) 
_<ã__"í_e_Q_ 34 
2 B2Ae (`) 
B5 
Npu! = _-'T 
/10 p,f 
L 12 az Wz 22° z{2(1_a)+ °;”+1-z) (3.ó) 
onde: Ae - Área da perna central do núcleo 
AW - Área da janela do carretel 
Vpat - Tensão máxima no primário do autotransformador 
lpef - Corrente. eficaz no primário do autotransformador 
Kp - fator de utilização do primário 
KW - fator de utilização da área do enrolamento
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J - Densidade de corrente no condutor 
AB - Variação da densidade de fluxo magnético 
Npat - No de espiras no primário do autotransformador 
ô 1- comprimento do entreferro 
no - permeabilidade magnética do ar W - energia armazenada no núcleo 
Estas expressões foram baseadas naquelas existentes em [20], 
adaptadas para as peculiaridades deste inversor. A demonstração de como 
as mesmas foram obtidas pode ser encontrada ao final deste trabalho, no 
apêndice D. 
- Determinação do Núcleo: 
O núcleo do autotransformador é obtido das equações (3.2) e (3.3), 
onde temos como dados de entrada: 
E = 250 V 
a = 1/3 
lpef = 2,3 A 
At3= 2,0 us 
Kp = 0,5 
KW = 0,4 
AB = 0,15 T 
J = zoo A/¢m2
5 
1/,mz ar; = 559-= s3,3V 
V I 1O4At 
AeAw =__E_l_________i (32) 
` KPKWJAB 
83,3¢2,3¢lO4 02 × lO`6 
AeA,, = 80,5-0,4-200 -0,15 
AeAw = 0,638 cm 4
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o núcleo escolhido é 0 E - so/14 com Ae = 1,2 ‹:m2 e AW = 0,85 ¢m2. 
- Cálculo do entreferro : 
Sabendo-se que pg = 4×10-7 H/m, calcula-se o comprimento do 
entreferro, a partir da energia armazenada no núcleo, que é dada pela 
expressão (3.6): 
2 2 W=LRf°a “ +“”+1-a (só) a 2(1 a) 2 




W = 960,11 
Calcula-se o comprimento do entreferro pela expressão (3.4): 
5 W ,uo - = --- 3.4 
2 B2 A, ( ) 
ô`_ 960 × 10`6047r× 1O`7 
2 
_ 
(o,15)2 -1,2 ×1o"' 
Ê- = 0, 446 mm
2 
- Determinação do número de espiras do primário e secundário:
› 
A determinação do número de espiras do primário é feita por
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intermédio da expressão (3.5): 
N z E-t (35) Pax _ 
N _o,15Y-o,ooos22 "~f _ 4zz×1o-7-2,3 
N pa, = 46 espiras 
No enrolamento secundário, o número de espiras é dado por:
N 
Ns” = (3_7) 
NS” = 46 0 3 = 138 espiras 
Em decorrência de dificuldades práticas no enrolamento das bobinas 
do autotransformador, optou-se pela retirada de algumas espiras, sem 
prejuízo para as características elétricas pretendidas.A metodologia de projeto 
permite esta redução desde que se mantenha constante a relaçäo de espiras 
a . Adotou-se: 
N pm = 35 espiras 
N Sm = 105 espiras 
- Deteminação dos condutores: 
A corrente no condutor do enrolamento primário é: 
Ip” = 2 , 3 A 
portanto, adota-se o condutor # 17 AWG.
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No enrolamento secundário, a corrente é dada por : 
Isa: = aƒpm 
IS = = O, 77 A 
al 3 
adota-se o condutor # 22 AWG. 
3.4.4 - Indutor Ressonante 
A determinação do núcleo do indutor ressonante, comprimento do 
entreferro e número de espiras do mesmo, é feita por intermédio das 
seguintes expressões: 
L1 1 104 
má.: 
KI I :il 3.10 ,,,, (H) ‹ › 
L 1 
NLR zz -Zig (311) 
5 Nzky Ae ×1o'2
R 
Estas expressões encontram-se demonstradas, ao final deste trabalho, 
no apêndice E. 
- Dimensionamento do núcleo :
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O núcleo do indutor ressonante pode ser determinado através das 
expressões (3.9) e (3.10). Adotando-se KW = 0,8 obtém-se : 
I ----12---25 SA Lnmúz _ _ ' wi3 
3,7 ×1o'° -25,5-2,3 ×1o4 
AeA,, = 0,8-zoo-0,15 
AeA,, =o,o9¢m“ 
Adota-se o núcleo E - 20, onde Ae = 0,312 cm2 e AW = 0,26 cm2. 
- Determinação do número de espiras do indutor ressonante: 
Pode-se determinar o número de espiras do indutor ressonante, por 
intermédio da expressão (3.11): 
L 1 
NLR zišzãi (3.11) 
N _ 3,1×1o'°-25,5 LR 0,15-o,312×1o'4 
N LR = 21 espiras 
- Cálculo do comprimento do entreferro: 
A partir do conhecimento do número de espiras do indutor, determina- 
se o comprimento do entreferro, através da expressão (3.12):
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5 N2 ,u Ae ×1O`2 
E 
= ""+<;L--(ein) (3. 12)
R 






- Determinação do condutor 
Sendo a corrente eficaz nominal no indutor ressonante igual a 2,3 A, 
adota-se o condutor # 17 AWG. ' 
3.4.5 - Capacitor Ressonante 
Em função do valor calculado no item 3.3.2, adota-se o valor comercial 
de 27 nF para tensão nominal superior a 250 V. 
Utilizou-se capacitores de polipropileno da lcotron. 
3.5 - ESTUDO POR SIMULAÇOES 
A metodologia de projeto desenvolvida no item 3.2 está baseada na 
análise matemática descrita nos capitulos 1 e 2. Embora bastante detalhada, 
esta análise contém um conjunto de idealizações que podem de alguma 
forma "mascarar" o real funcionamento da estrutura. 
Tendo em vista este aspecto, será feito a seguir, um estudo por 
simulação numérica onde fatores tais como: caracteristicas elétricas dos 
componentes utilizados, parâmetros dos elementos magnéticos e circuito 
eletrônico para realização do tiristor-dual serão levados em consideração , 
visando obter um resultado mais realista sobre o comportamento do inversor. 
Os resultados obtidos por simulação numérica são subsídios muito 
importantes para o projetista, haja vista que através do mesmo pode-se 
prever uma série de fenômenos que ocorrerão quando da implementação do 
protótipo em laboratório."
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Outro fato importante, é que os resultados obtidos por intermédio de 
simulação numérica devem confirmar os encontrados pelo projeto, reduzindo- 
se ao mínimo possível os ajuste a serem realizados em bancada. 
Com o intuito de se estudar um ciclo de operação do inversor, será 
feita inicialmente a simulação do mesmo, comandado por um sinal de um 
único pulso, com freqüência de 20 KHz. 
3.5.1 - Estudo da Comutação nos Interruptores Principais 
A figura 3.2, mostra o comportamento da tensão e corrente sobre um 
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Fig. 3.2. - Formas de onda de tensão e corrente no interruptor principal 
(simulação) 
Pode-se constatar através desta simulação que nenhum "stress" 
adicional de tensão ou corrente foi introduzido com a colocação da célula de 
comutação. 
Está mostrado em detalhe nas figuras 3.3 e 3.4, a entrada em 
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Fig 3.3 - Detalhe da entrada em condução do interruptor principal 












ao o sa o ea o ea o s4 o ss x:o“4 tImnnIn› 
Fig 3.4 - Detalhe do bloqueio do interruptor principal 
bloqueio dos interruptores principais, ocorrem sob tensão nula. 
3.5.2 - Estudo da Comutação Nos Interruptores Auxiliares 
A figura 3.5, mostra a formas de onda de tensão e corrente nos 
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Fig. 3.5 - Formas de onda de tensão e corrente nos interruptores auxiliares 
(simulação) 
Observa-se na figura 3.5 um pico de corrente de grande magnitude na 
entrada em condução dos interruptores auxiliares, fato que está mostrado em 








0 7:00 0 7:05 0 7200 0.7205 0 7210 0.7245 x-10" temos tn) 
Fig. 3.6 - Detalhe da entrada em condução do interruptor auxiliar 
Pode-se observar na figura 3.6 que o pico de corrente no interruptor 
ocorre antes que a tensão sobre o componente tenha se anulado, o que 
caracteriza uma entrada em condução extremamente dissipativa. Isto ocorre 
devido a tecnologia empregada nos interruptores auxiliares ser MOSFET. 
Estes transistores apresentam uma capacitância intrínseca que participa do 
processo de comutação influenciando no aparecimento do pico de corrente. 
A simulação da mesma estrutura, utilizando como interruptores 
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Fig. 3.7 - Formas de onda de tensão e corrente nos interruptores auxiliares 








O 7590 0 7195 O 7200 O 7205 0.7210 0.7815 ×¡0'4 tampo ta) 
Fig. 3.8 - Detalhe da entrada em condução do interruptor auxiliar 
O detalhe da tensão e corrente vistos na figura 3.8, mostra como 
através da utilização de chaves ideais é possível se obter entrada em 
condução não dissipativa para os interruptores auxiliares. 
Será visto no capítulo seguinte, como diminuir o problema da entrada 
em condução dissipativa dos MOSFET's auxiliares, através de ajustes no 
circuito de comando. 
3.5.3 - Estudo do Comportamento da Corrente nos Diodos 
Principais
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A figura 3.9 mostra o comportamento da tensão e corrente nos diodos 
principais: 
"3'O'b 
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Fig. 3.9 -.Formas de onda de tensão e corrente nos diodos principais 
(simulação) 
Observa-se em detalhe (DET.1) na figura 3.9 o aparecimento de um 
pico de corrente na entrada em condução dos diodos principais. Embora este 
pico de corrente contribua de maneira desprezível para a elevação das perdas 
no componente, tendo em vista o fato de possuir baixo valor eflcaz e ocorrer 
sob zero de tensão, o mesmo pode ser evitado através da adoção de uma 
estratégia de comando adequada. 
De fato, sendo verificado o início da etapa de roda-livre do diodo D2 da 
figura 1.4(h), pode-se verificar o seguinte; A chave S1 conduzia toda a 
corrente de carga quando foi bloqueada, ao mesmo tempo que S2 e S4 foram 
comandadas a conduzir. Com a entrada em condução da chave S4, o 
capacitor ressonante C2 descarrega pela carga, pelo caminho ressonante e 
pela própna chave S4. Portanto, quando o capacitor se descarrega, o diodo 
intrínseco de S2 assume além da corrente de carga, a corrente do indutor 
ressonante, provocando uma sobrecorrente em S2.[18] 
Uma maneira de diminuir esta sobrecorrente, seria através da 
introdução de tempos-mortos entre os comandos dos interruptores principais 





PWM -í_ M1 ,M4 
M5,M8 
M6,M7 
Fig. 3.10 - Comando dos interruptores principais e auxiliares, com a
~ introduçao de tempos-mortos 
,A adoção desta metodologia embora resolva o problema, tem o 
inconveniente de aumentar o número de circuitos integrados utilizados' no 
circuito de controle, além de provocar pequenas alterações nas formas de 
onda de saída. 
Mostrar-se-á no capitulo cinco, que através de ajustes nos 
parâmentros ressonantes, pode-se conseguir evitar o pico de corrente no 
diodo auxiliar, pela diminuição da corrente no indutor ressonante. 
3.6 - coNc|.usõEsz 
Neste capítulo, foi apresentada detalhadamente a metodologia para 
projeto do inversor de tensão tipo full-bridge com célula de comutação ZVS. 
Detem1inou-se todos os componentes do circuito de potência, 
dimensionando-se os interruptores a serem utilizados, bem como 
autotransformadores, indutores e capacitores ressonantes. 
A metodologia em questão foi validada por simulações numéricas e se 
comprova eficiente na determinação dos diversos componentes do circuito 
proposto. Deve-se ressalvar entretanto, que em função dos parâmetros 
ressonantes sofrerem grande influência dos elementos parasitas do circuito, 
notadamente da capacitância intrínseca dos MOSFET's, faz-se necessário 
alguns ajustes de bancada quando da implementação de um protótipo. 
As simulações mostraram também alguns fenômenos associados a 
natureza de operação do circuito, que são indesejáveis pelo projetista, a 
saber. 1) Picos de corrente na entrada em condução dos interruptores 
auxiliares, associados as características intrínsecas dos transistores tipo 
MOSFET e 2) Picos de corrente na entrada em condução do diodo auxiliar 
devido a desmagnetização do autotransformador.
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cAPiTu|.o lv 
DEFINIÇÃO E PROJETO DOS CIRCUITOS DE COMANDO E 
CONTROLE 
4.1 - |NTRoouÇÃo z 
Neste capítulo será . estabelecido o circuito de comando dos 
interruptores do inversor, objetivando controlar em malha aberta o fluxo de 
potência na carga através de uma modulação PWM senoidal àdois niveis. 
Foi visto no capítulo 1 que todas as comutações nas chaves principais 
ocorrem sob tensão nula (ZVS). Este fato possibilita a utilização dos 
semicondutores de potência no modo tiristor-dual, de maneira a favorecer a 
elaboração de um circuito de controle extremamente simples, tendo em vista 
o fato de não ser necessário precisar os tempos de entrada em condução dos 
interruptores principais, já que estes passam a conduzir espontaneamente 
[16,25], além de atuarem auto protegidos, evitando a condução simultânea 
dos interruptores de um mesmo braço. 
O circuito de controle e comando proposto, está mostrado 
esquematicamente a seguir na figura 4.1, sob a forma de diagrama de blocos 








Do Do .,5_W 
siNA|_ s|NA|_ 
PWM PWM Mzm 
I M1,M4 -1 
Fig 4.1 - Diagrama de blocos do circuito de controle
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A partir de então serão estudados todos os blocos do diagrama da 
figura 4.1, destacando-se as principais características de cada um deles. 
4.2 - eERAçÃo oo s|NAL Pwivi sENo|oA|. A Dois Níveis 
(ei.oco 1) [191z 
Classicamente dentro da eletrônica de potência ê comum a utilização 
de memórias do tipo EPROM para geração do sinal PWM senoidal a dois 
niveis [15]. Esta técnica possui alguns inconvenientes evidentes, tais como: 
Está limitada a baixas freqüências de chaveamento, já que no caso de 
freqüências elevadas exigir-se-ia memórias extremamentes grandes 
operando com circuitos de clock excessivamente rápidos; Ademais, o 
controle em malha fechada torna-se bastante complexo devido a grande 
quantidade de informações a serem armazenadas. ' 
No circuito elaborado para controlar o conversor full-bridge com célula 
de comutação ZVS(bloco 1 da figura 4.1), adota-se uma técnica bem mais 
simples que consiste na comparação entre um sinal senoidal com freqüência 
de 60Hz e uma onda triangular com freqüência de 20KHz, conforme pode ser 




Fig. 4.2 - Circuito para geração do sinal PWM 
A geração das formas de onda senoidal e triangular vistas na figura 
anterior é feita a partir da utilização do circuito integrado ICL 8038. Este 
componente é capaz de produzir com elevada precisão formas de onda 
senoidais, quadradas, triangulares, dentes-de-serra e pulsos através da 
utilização de poucos componentes externos, podendo gerar sinais com
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freqüências que variam desde 0,001 Hz a 300 KHz [21]: 
O circuito integrado ICL 8038 é apresentado a seguir na flgura 4.3 
O circuito completo para geração do sinal PWM senoidal a dois niveis 
é mostrado a seguir na flgura 4.4. Neste circuito pode-se verificar a geraçao 
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Fig. 4.3 - Circuito Integrado ICL 8038 
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Fig. 4.4 - Circuito completo para geração do sinal PWM
4.3 - COMANDO DOS INTERRUPTORES PRINCIPAIS (BLOCOS 
1,2): 
Nos inversores convencionais do tipo full-bridge controlados por 
modulação PWM senoidal, os interruptores do mesmo braço inversor operam 
com comando complementar. Nestes conversores, para se evitar o curto- 
circuito da fonte de entrada quando das transições dos interruptores de um 
mesmo braço, faz-se necessária a geração de um tempo-morto entre os 
comandos de cada um dos interruptores. 
No inversor proposto, como os interruptores principais operam no 
modo tiristor-dual, um interruptor do mesmo braço só entrará em condução 
quando o outro estiver bloqueado (veja figura 1.5), o que permite o 
funcionamento da estrutura sem a necessidade de geração de tempos- 
mortos. 
Esta caracteristica da estrutura proposta possibilita um comando 
extremamente simples, tendo em vista que é necessário apenas um circuito 
inversor lógico (bloco 2 da figura 4.1) para gerar o comando complementar. 
4.4 - COMANDO DOS INTERRUPTORES AUXILIARES (BLOCO 3): 
Pelo exposto no capitulo 1, item 1.2, os interruptores auxiliares entram 
em condução para viabilizar a comutação dos interruptores principais sob 
zero de tensão (ZVS). Foi visto que para o caso do conversor half-bridge, a 
chave S3 (figura 1.3) é comandada para permitir a entrada em condução sob 
tensão nula da chave S1 e o mesmo ocorrendo com a chave auxiliar S4 em 
relação a S2. 
Pode-se observar na figura 1.5 que se o sinal de comando da chave 
auxiliar S3 ocorresse simultaneamente ao da chave principal S1 (estando a 
chave S1 no modo tiristor-dual), ainda assim o conversor funcionaria 
adequadamente, tendo em vista que a chave principal só conduziria quando a 
tensão sobre ela fosse nula. 
Fica claro portanto, que a operação dos interruptores principais no 
modo tiristor-dual facilita o circuito de comando do conversor pois possibilita 
que tanto os interruptores principais quanto os seus correspondentes 
auxiliares sejam comandados simultaneamente. 
Outra característica relevante acerca do sinal de comando dos 
interruptores auxiliares é que estes devem ser bloqueados tão logo a corrente
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nos mesmos chegue a zero, objetivando além do bloqueio não dissipativo 
dos mesmos, estabelecer condições para que o circuito de auxílio à 
comutação esteja preparado para as próximas etapas de funcionamento, sem 
o risco de ocorrer curto-circuito na fonte de entrada devido à condução 
simultânea dos interruptores auxiliares de um mesmo braço. 
Os sinais de comando dos interruptores principais e auxiliares do 









Fig; 4.5 - Sinais de comando dos interruptores principais e auxiliares 
Para se obter um sinal simultâneo e de menor duração em relação ao 
sinal PWM senoidal, deve-se utilizar o Cl 4528 que opera como oscilador 
monoestãvel. 
Pode-se observar na figura 4.6 o diagrama de ligação deste circuito 
integrado (bloco 3 da figura 4.1), ressaltando-se que o tempo de duração do 
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Fig 4.6 - Circuito monoestável
71
Foi mostrado no capítulo anterior que a utilização de MOSFET's como 
interruptores auxiliares leva ao aparecimento de picos de corrente quando da 
entrada em condução dos mesmos, fato que acarreta em uma comutação 
dissipativa destes transistores. Outro fenômeno interessante ê que devido a 
transição extremamente rápida do estado de bloqueio para condução, 
aparecem ruídos de tensão no gate dos MOSFET's, que são diretamente 
proporcionais a tensão do barramento DC. Este fato pode levar a ocorrência 
de curto-circuito na fonte de entrada pela condução simultânea dos 
transistores de um braço auxiliar. 
Para solucionar estes problemas se faz necessária a colocação de um 
circuito RC entre o sinal de comando do drive (pinos 1 e 7 do IR 2110) e os 
terminais gate-source dos MOSFET's, conforme pode ser visto na figura 4.9. 
O circuito RC faz com que o sinal de comando dos interruptores 
auxiliares ocorram de forma mais suave, diminuindo consideralvelmente os 
picos de corrente bem como os ruídos de tensão no gate. ' 
4.5 - CIRCUITO DE DISPARO DO INVERSOR (BLOCO 4): 
4.5.1 - Circuito de drive: 
Os circuitos de comando dos conversores estáticos são isolados 
tradicionalmente do circuito de potência, através da utilização de 
transformadores de pulso ou optoacopladores. 
O fato do conversor proposto na figura 3.1 operar com modulação 
PWM senoidal a dois níveis, impõe que o comando das chaves principais 
ocorra com uma grande variação da razão cíclica e freqüência, de tal maneira 
que se inviabiliza a utilização de transformadores de pulso, já que estes 
necessitam de um tempo para desmagnetização do núcleo, entre dois pulsos 
sucessivos [26]. 
Por outro lado, o isolamento através de optoacopladores, embora que 
possível, exigiria a utilização de um grande número de fontes auxiliares (pelo 
menos 6 fontes), além de aumentar consideravelmente a complexidade do 
circuito de drive. 
Para solucionar estes problemas, utilizou-se como circuito de comando 
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Fig. 4. 7 - Circuito integrado IR 2110: (a) Pinagem e (b) Esquema de ligação 
Este circuito integrado é capaz de controlar dois canais de saída HQ e 
Lg independentemente, a partir de sinais lógicos de comando conectados às 
entradas H¡n e L¡n respectivamente, fornecendo até 2A de pico por canal de 
saída [22], o que permite acionar os MOSFET's em um tempo mínimo. 
A tensão de gate para a chave inferior do braço está referida à terra da 
fonte de potência (barramento DC), enquanto que a tensão de gate para a 
chave superior está referenciada ao source da mesma e provém de uma 
fonte de tensão auxiliar conectada entre os pinos (5) e (6) conforme está 
mostrado na figura 4.7 (b). Em alguns casos esta fonte auxiliar pode ser 
substituída por um capacitor que se carrega através da fonte do pino (3) (veja 
a ligação do braço auxiliar na figura 4.9). 
4.5.2 - Circuito para Operação dos Interruptores Principais no 
Modo Tiristor-Dual: 
O funcionamento dos interruptores principais no modo tiristor-dual é 
obtido pela incorporação do circuito mostrado na figura 4.8 entre o gate e o 
source dos MOSFET's [23,24].
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O funcionamento deste circuito pode ser compreendido pelo seguinte 
exemplo, baseado na figura 4.8: Quando o IR 2110 envia o sinal ao gate do 
MOSFET M1, este só entrará em condução se o transistor T1 estiver 
habilitado a conduzir. O transistor T1 só poderá conduzir se o diodo D1 estiver 
polarizado diretamente, ou em outras palavras, se a tensão drain-source em 
M1 for zero (ou próxima de zero, de acordo com a relação entre R1 e R2). Se 
a tensão drain-source em M1 for diferente de zero, o diodo D1 estará 
polarizado reversamente, T1 bloqueado e o pulso de gate não chegará ao 
MOSFET. 
O conjunto R3, D2 e T2 é usado para descarga da capacitância do 
MOSFET no bloqueio. 
4.6 DIAGRAMA ESQUEMÁTICO COMPLETO DO CIRCUITO DE 
CONTROLE: 
O circuito de comando completo do conversor full-bridge com célula de 
comutação ZVS projetado no capítulo 3, está mostrado a seguir na figura 4.9.
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É apresentada também uma relação pormenorizada de todos os 
componentes utilizados no circuito implementado, com suas respectivas 
especificações. Estes componentes estão apresentados a seguir 
RELAÇÃO DOS COMPONENTES 2 
- RESISTORES: 
Excetuando-se R24, R25, R25 e Rz7, todos os demais resistores são 






































A menos que esteja especificado o contrário, os capacitores a seguir 





































C1 1 ;4F (tântalo) 
Cg 1 pF (tântalo) 
C3 0,1 (LF 
C4 1 pF (tântalo) 
C5 0,1 |.iF 
C5 1 pF (tântalo) 
C7 1 pF 
C3 1 ;,iF 
C9 1 (LF 



















D1, D3. D5. D7. D9, D1o. D11. D12 - 1N 4937 
D2, D4, D5, D3 - 1N 4148 
- TRANSISTORES DE SINAL: 
T1, T3, T5, T7 - BC 337 
T2, T4, T5, T3 - 2N 2907 
- FONTES DE ALIMENTAÇÃO: 
+ VQC : + 15 V (circuito de controle) 
+ VA1 : + 15 V (entre os pinos 5 e 6 do IR2110) 
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4.7 - CONCLUSOES: 
Neste capítulo, foram mostrados os circuitos de controle e comando do 
inversor proposto. 
Foi visto que devido a utilização dos interruptores principais no modo 
tiristor-dual o circuito de comando tornou-se bastante simples, uma vez que 
não se fez necessário calcular os tempos de entrada em condução dos 
MOSFET's já que estes passam a conduzir expontaneamente, além do fato 
de não ser necessária a geração de tempos-mortos entre transistores de um 
mesmo braço, pois o tiristor-dual funciona auto protegido contra curto-circuito 
pelo braço inversor. 
Os interruptores auxiliares, por serem transistores com tecnologia 
MOSFET e portanto apresentarem uma capacitância de saída com valor 
relevante, a tal ponto de infuenciarem nas características de operação do 
circuito, foram comandados através de sinais de gate com transições muito 
suaves, para evitar ruídos de tensão no sinal de comando e principalmente 
picos de corrente na entrada em condução dos mesmos. 
Uma vantagem a ser destacada, é a utilização do integrado IR 2110 
que torna bastante simplificado o comando de gate dos MOSFET's. Este 
integrado possibilita comandar um braço do inversor, através da referência 
flutuante criada para comandar o MOSFET superior do braço, sem a 





5.1 - |NTRoDuçÃo z 
É objetivo deste capítulo apresentar os resultados obtidos a partir de 
um protótipo implementado em laboratório, tomando por base os projetos 
realizados nos capítulos 3 e 4. 
Devido à grande influência dos parâmentros parasitas na operação do 
circuito de potência, houve a necessidade de execução de alguns ajustes de 
bancada, notadamente no que diz respeito aos elementos ressonantes, 
objetivando o melhor funcionamento do inversor proposto. 
Dentre os diversos resultados obtidos, são considerados mais 
relevantes: A) Os que demonstram a natureza das comutações nos 
interruptores ativos e passivos; B) A apresentação das formas de onda de 
tensão e corrente em regime permanente nos principais componentes do 
circuito; C) A característica de rendimento do inversor. 
Serão apresentadas no decorrer do capítulo, as formas de onda 
obtidas por intermédio de aquisição digital via osciloscópio, visando 
demonstrar as principais características de operação do inversor em questão. 
5.2 - ANÁi.isE DAS coMuTAçoEsz 
5.2.1 - Interruptores Principais: 
Uma das principais vantagens obsen/adas no estudo teórico do 
inversor proposto, é a obtenção de comutação não dissipativa- (Z\/S) dos 
transistores principais, sem a ocorrência de sobretensões ou sobrecorrentes 
nos mesmos. 
Pode-se verificar na figura 5.1, as formas de onda de tensão e corrente 
nos interruptores principais, onde constata-se que ambas as condições foram 
satisfeitas:
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Fig. 5.1 - Formas de onda de tensão e corrente nos interruptores principais. 
Escalas: 5A/div; 50V/div; 10,us/div. 
Nas figuras 5.2 e 5.3, estão mostradas em detalhe respectivamente, a 
entrada em condução e o bloqueio dos interruptores principais: 
I I 1 I 1 I ¡ ¡ ¡ 
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Fig. 5.2 - Detalhe da entrada em condução nos interruptores principais. 
Escalas: 5A/div.; 50V/d¡v.; Zps/div.
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Fig. 5.3 - Detalhe do bloqueio dos interruptores principais. Escalas: 5A/div.; 
50V/div.; 500 ns/div. 
Pode-se constatar na figura 5.3 que durante o bloqueio do interruptor 
principal, uma pequena parcela de corrente flui através do MOSFET. Isto 
acontece porque a capacitância de saída intrínseca ao transistor, encontra-se 
em paralelo com o capacitor ressonante da estrutura e portanto, acaba por 
assumir parte desta corrente. Constata-se entretanto, que o valor da corrente 
que fluí através da capacitância intrínseca do MOSFET é extremamente 
reduzido, ocorrendo durante um pequeno inten/alo de tempo , não 
acarretando uma perda substancial no componente durante este intervalo. 
5.2.2 - Interruptores Auxiliares: 
Foi visto no capítulo 4 que, a adoção de uma estratégia de comando 
adequada para os interruptores auxiliares do tipo MOSFET, pode tornar a 
entrada em condução dos mesmos tão suave quanto possível, diminuindo os 
efeitos de pico de corrente na entrada em condução , bem como ruídos de 
tensão nos gates dos mesmos. 
Observa-se na figuras 5.4 a operação de um interruptor auxiliar no 
protótipo implementado:
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Fig. 5.4 - Detalhe da entrada em condução dos interruptores auxiliares. 
Escalas: 5A/div.; 50V/d¡v.; 500 ns/div. 
Pode-se constatar em detalhe nesta figura a entrada em condução do 
interruptor auxiliar. 
Verifica-se que, embora seja reduzido o valor do pico de corrente na 
entrada em condução deste semicondutor, ainda assim não é obtida uma 
comutação extritamente não-dissipativa, devido às características intrínsecas 
do tipo de interruptor utilizado na implementação do protótipo, conforme já 
havia sido mencionado nos capitulos 3 e 4. 
5.2.3 - Diodos Principais 
A figura 5.5 mostra o comportamento da tensão e corrente nos diodos 
principais. 
Pode-se verificar detalhadamente nas flguras 5.6 e 5.7 os aspectos 
referentes a entrada em condução e bloqueio destes semicondutores, 
respectivamente. Constata-se que, para o inversor em questão, também os 
interruptores passivos, apresentam caracteristicas não dissipativas nos 
instantes de comutação. No caso dos diodos principais, pode-se observar 
entrada em condução sob zero de tensão (ZVS).
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Fig. 5.5 - Formas de onda de tensão e corrente nos diodos principais. 
Escalas: 5A/div.; 100V/div.; 5ps/div. 
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Fig. 5.6 - Detalhe da entrada em condução dos diodos principais. Escalas 
5A/div.; 50V/div.; Zps/div.
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Fig. 5.7 - Detalhe do bloqueio nos diodos principais. Escalas: 5A/d¡v.; 
100V/div.; Zps/div. 
5.3 - COMPORTAMENTO DO INVERSOR OPERANDO COM TENSAO E 
CORRENTE NOMINAISZ 
As figuras a seguir, mostram o comportamento da tensão e corrente 
nos principais componentes do inversor. O protótipo encontra-se operando 
com modulação PWM senoidal a dois níveis e com carga nominal. 
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Fig. 5.8 - Formas de onda de tensão e corrente nos interruptores principais. 
Escalas: 5A/d¡v.; 100V/div.; 2ms/div.
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Fig. 5.9 - Forma de onda de corrente nos interruptores auxiliares 
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Escalas: 5 A/div. ; 2 ms/div. 
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Fig. 5.10 - Forma de onda de corrente nos indutores ressonantes 
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Fig 5.1 1 - Formas de onda de tensão e corrente em carga indutiva. 
Escalas: 5 A/div.; 150 V/div.; 2 ms/div. 
5.4 - ESTUDO DO RENDIMENTO: 
Foi visto anteriormente que um dos objetivos deste trabalho é a 
implementação de um conversor compacto que apresente elevado 
rendimento. Para observar se esta condição foi alcançada, realizou-se um 
ensaio na estrutura onde foi medida a potência de entrada e saída para 
diversas situações de carga, variando-se desde carga nominal até valores 
próximos a zero. Os resultados obtidos estão mostrados a seguir, no gráfico 
da figura 5.12. 
Através do mesmo, pode-se constatar que o inversor opera com um 
rendimento de aproximadamente 95%, desde cargas próximas de zero até 
carga nominal, o que é um bom resultado em se tratando de full-bridge. 
Uma análise teórica da estrutura levaria a resultados ainda mais 
satisfatórios em torno de 97%. Deve-se considerar entretanto que alguma 
perda de comutação nos interruptores auxiliares, bem como nos elementos 
magnéticos do circuito acabam contribuindo para diminuição do rendimento 
do conversor, fato que no entanto não chega a ser significativo. 
Um resultado importante que se pode verificar acerca deste ensaio é
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que, como o rendimento se mantém elevado para grandes variações de carga 
fica confirmada a hipótese da comutação ZVS dos interruptores de potência 
ser independente da corrente de carga. 
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Fig. 5.12 - Rendimento do inversor 
5.5 - CONCLUSOES: 
Verificou-se neste capítulo, o funcionamento de um protótipo do 
inversor full-bridge com célula de comutação ZVS, implementado em 
laboratório para uma potência nominal de 1K\N e freqüência média de 
modulação de 20 KHz. 
Constatou-se que, com o emprego da célula de comutação ZVS, foi 
possível obter comutação não dissipativa dos MOSFET's principais, sem a 
ocorrência de nenhum stress adicional de corrente ou tensão em relação aos 
inversores full-bridge convencionais (com comutação dissipativa). 
Os diodos principais entram em condução sobre zero de tensão, 
conforme estudos realizados nos capítulos 1 e 3. . 
Com relação aos interruptores auxiliares, verificou-se que devido à 
natureza dos componentes empregados (transistores empregando tecnologia
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MOSFET), não se obteve entrada em condução não dissipativa, ocorrendo no 
entanto perdas de chaveamento toleráveis. 
Foram apresentadas as formas de onda de tensão e corrente nas 
principais partes componentes do circuito, confirmando-se a caracteristica 
senoidal da corrente de carga, quando da alimentação de cargas indutivas. 
Finalmente, constatou-se por intermédio de ensaios, que o conversor 
apresenta alto rendimento para elevadas variações de carga, o que confirma 
o fato da natureza ZVS das comutações nos interruptores principais, ser 
independente da corrente de carga.
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CONCLUSÕES GERAIS 
Foi objeto de estudo deste trabalho, a análise, simulação 
computacional e verificação experimental, de um inversor de tensão tipo full- 
bridge, utilizando a célula de comutação ZVS-PWM-GEPAE, para obtenção 
de comutações ZVS dos interruptores de potência (ativos e passivos) e ZCS 
nos interruptores auxiliares. 
A importância desta estrutura reside no fato de possibilitar a utilização 
do inversor, operando com modulação PWM senoidal com freqüências 
elevadas, a tal ponto de propiciar um aumento da densidade de potência do 
mesmo. 
Constatou-se neste estudo os seguintes resultados: A) Foi obtida a 
comutação ZVS dos interruptores principais sem a ocorrência de stress 
adicional de corrente ou tensão com relação ao inversor full-bridge 
convencional; B) Foi obtida a entrada em condução ZVS dos diodos 
principais; C) Os transistores auxiliares apresentaram baixas perdas de 
chaveamento, perdas estas que poderiam ser evitadas com a utilização de 
outra tecnologia que não apresentasse capacitâncias de saída tão elevadas, 
tal como é o caso do MOSFET; D) O inversor apresentou um elevado 
rendimento, operando com freqüência elevada; E) A caracteristica de 
rendimento* elevado foi preservada desde pequenas cargas até carga 
nominal, isto ocorrendo devido à natureza das comutações não-dissipativas 
dos interruptores principais de ser independente da corrente de carga; F) O 
conversor apresenta um circuito de comando extremamente simples. 
Baseado nos dados expostos acima e nas formas de onda verificadas 
no capítulo 5, pode-se concluir que este tipo de estrutura está vocacionada 
para a utilização em elevadas potências, desde que se observe as seguintes 
considerações: A) Os transistores e diodos de potência são os principais 
pontos de dissipação do circuito (perdas devido à condução), deve-se 
portanto especificar componentes com baixas resistências de condução. 
Observe-se que sob o ponto de vista da eficiência estes componentes são 
extremamente bem aproveitados, já que pode-se operá-los próximos aos 
seus limites de tensão e corrente; B) Os transistores auxiliares devem possuir 
capacitância de saída desprezível, para que possam atuar com comutação 
ZCS. A adoção de um transistor auxiliar adequado faz com que o mesmo 
opere praticamente sem perdas, já que conduz um valor eficaz de corrente 
extremamente reduzido. Vale ressaltar que uma desvantagem evidente desta
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estrutura é a utilização de quatro transistores a mais do que o full-bridge 
convencional, fato que pode não ser tão relevante quando o fator 
preponderante no custo do componente for o valor eficaz da corrente que flui 
através do mesmo. z 
No intuito de se aperfeiçoar o trabalho realizado, sugere-se para 
pesquisas futuras: 
- O estudo desta estrutura operando com potências mais elevadas; 
- A utilização de IGBT's como interruptores de potência e transistores 
bipolares como interruptores auxiliares; 
- Fechamento da malha de regulação de tensão; 
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APÊND|cE A 
PRQGRAMA PARA DETE3M|NAÇÃo nos |NTERvAL0s 
M|N|Mos DE coNDuçAo EM MoDu|_AcöEs PWM 






Do 1 u_=1,3o 
1 wR|TE(*,*)' ' 
wR|TE(*,'(A\)')' FREQuENc|A DA MoDuLADoRA ==> ' 
READ(*,*)F 
wR|TE(*,*)' ' 





















Do 12 K=1,NN+1 
12 D(K›=T(K+1)-T(K) 











write(*,'(a,¡4,a)')'- ',n,' -' 
write(*, *)d( 1 ) 










DEFINICAO DAS FUNCOES 



















































GERACAD DE ARQu|vo .PLT 
suBRouT|NE GARQPLT(NCLE,NCou,NPT,NDEL,NToT,C1,C2,LRECL) 
D|MENs|oN C1 (2ooo),C2(2ooo) 
CHARACTER NoME*2o 





G0 TD 14 










Do 2 |=1ô,1,-1 








PROGRAMA PARA [DETERMINAÇÃO DE VALORES 
EFICAZES E MEDIOS DE CORRENTE NOS 










Do 1 |.M=1,3o 
1 WR|TE‹{*,*)' ' WR TE‹{*,*;›' ' WR TE‹{*,'‹{A\;›';›' FREQuENc|A DA MoDuuàDoRA ==> ' 
READ‹{*,*;›F WR TE‹z*,*;›' ' WR TE‹{*,'‹{A\;›';›' vA|_oR Do FATQR DE PoTENc|A DA CARGA ==> ' 
READ‹{*.*;›FP 
E‹VÚ fi)| I WR T 
, , WR 1TE‹{*,'(A\]›']›' DETERMINE A QUANTIDADE DE HARMONICAS ==>' 
READ‹{*,*]›JH WR 1TE‹{*,*]›' ' 
WR1TE‹[*,'‹[A\]›']›' VALOR DA TENSAO NO BARRAMENTO DC ==>' 




DO 60 |AM=1,6 









DO 60 N=3,50,5 
KN=KN+1
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cALcuLo Dos coEF|c|ENTEs DA sER|E DE FouR|ER 
NP=|NT(z/2+1) 











Do 17 |=1,2*N 
17 D‹|›=T(|+1)-Tu) 




Do ao |=1,2*N,2 



















VED1 (KN, IAM)=(SQRT(VAL1/2*PI))/CIO 
VMD1 (KN, IAM)=(SQRT(VAL2/2*PI))/CIO 
60 CONTINUE 















DEFINICAO DAS FUNCOES 



































































DO 3 |=1,2*N 
AR=T(|) 
H=D(|)/39 
DC 10 J=1,40 
K:-'J-1 
X(J)=AR+FLÔAT(K)*H 





















CERACAC Do ARQu|vo .DES 
suBRouT|NE CARQDEs(NCLE,NCou,NPT,NDEL,NToT,x,Y,LRECL) 
D|MENs|oN Y(7oo,7›,x(*) 
CHARACTER NoME*2o E 
wR|TE(*,*›NCou 
wR1TE‹*,*›NPT 






14o.wR|TE(*,*)'ERRo No NoME Do ARQu|vo DE sAíDA' 




Do 1 J=1,NCou 
wR|TE(1o,REC=J + 2)‹Y(|,J›,|=1,NPT› 





Do 2 |=1ô,1,-1 








DETERMINAÇÃO DO VALOR EFICAZ DE CORRENTE NO 
INDUTOR RESSONANTE 
O valor eficaz de corrente no indutor ressonante deve ser obtido 
através da raiz quadrada do somatório dos vaiores efioazes ao quadrado, de 
cada etapa na qual o indutor conduz, ou seja, 2ê, 3.3., 4ê, 5ê, e 8ê: 
2â Etapa: 
Da equação (1 .10) foi visto que: 
7,_`R`=(1-a)w,,z (1.1o) 
portanto, 
z if* [(1 _ z.)w,z]Ízz (C1) 
a partir da resolução desta integral se obtém: 
_-z_ f (1-a)*a3 1%, -Ê-agf (c.2) 
3â Etapa: ' 
A partir da equação (1 .20) tem-se que: 
Í;:=a+(l-a)sen wot (1.20) 
desta maneira, 
102
i___2 1 A¡3 2 
ILW = -ZÍL [or + (1- a) sen foot] dt (C.3) 
a resolução da equação acima, fornece: 
Í; =Ê Zlfllñlnza) LB- SeÊ2'8)+2a+ az/5'} (C.4) 
4.3. Etapa: 
A partir da equação (1 .27), tem-se que: 
Ê: a+(l-a)sen,6-amor (127) 
como, 
y = (1- a) sen fl 
portanto, 
_.__z 1 Az, 1 2 
ILW = -I-š-L [a+ 7- amor] dt (C.5) 
a resolução da equação acima, fornece: 
E2 =!Ê-è-%[-Ç-+ay+a¶ (C.6) 
5ê Etapa: 
Nesta etapa, o valor instantâneo da corrente no indutor ressonante é 
dado pela expressão (1.37): 
103
ILR = a-acoot (1.37 
portanto, 
--z 1 Az, z ILW - Ê-L [a - acoot] dt (C.7) 






Pela equação (1 .50) tem-se que: 
ILR = (1- a)sen wot (1.50) 
portanto, 
...í....í 1 z 2 ILW2 = -1:-LN [(1-a) sen coot] dt (C.9)
S 
resolvendo-se a integral acima, se obtém: 
z_fS 1 _sen4,B 1% _f027lfi 4 } (c.1o) 




2 2 2 2 2 2 =ILw +ILm_f +ILW +I,W +ILW 
zfs (l_a)2a?+(l_a)2 -senzfl +¢i +93- 'fif 
2zz,1,[ sz? 2 ([3 2) 'äszl 





DETERMINAÇÃO DAS EQUAÇÕES PARA PROJETO DO 
AUTOTRANSFORNIADOR 
D.1 - DETER|vuNAçÃo Do Núc|.Eo Mimivioz 
Foi visto em [20] que, para as formas de onda de tensão e corrente 
com características tais como as apresentadas na figura D.1, vista a seguir, 




11 12 Í 3 14 xs as 
tempra 















7; = Az; +Az3 +Az4 +Ar5 +Az8 (D.4) 
substituindo-se (D.4) e (D.2) em (D.1), se obtém: 
Ae = _I{l'_‹zf_Ê.tí_j_L (D5) 
Npc: 
multiplicando-se (D.5) e (D.2) e convertendo para centímetros, se obtém: 
V Í 1Ô4AÍ 
ACAW = -'Í'-fi---i(cm) (D.6) KPKWJAB 
D.2 - CÁLCULO DA ENERGIA ARMAZENADA NO AUTOTRANS- 
FORMADOR: 
A energia máxima armazenada no autotransformador, ocorre no 
instante em que a corrente no primário do mesmo é máxima, sendo esta 
energia calculada pela seguinte expressão normalizada: 
W=jV,1,dz (D.7) 
integrando-se nos intervalos Atz e At'3 , se obtém: . 
-_ __- Az,- Az',- 
W_I/,U0 1,,+jo 1p)d¢ (118) 







o intervalo At'3 , expressa o tempo nescessário para que a corrente no 
primário do autotransformador atinja o valor máximo. Portanto, como a 










L I2 az art 
W=%z{-èfi-_ã+-è-+1-a) (D.12) 
0.3 - cÁ|.cuLo Do ENTRE1=ERRoz 
O entreferro pode ser obtido a partir das seguintes expressões, 
tradicionalmente conhecidas: 
N ‹1> 




cp = 5,48 (D.14) 
NP = 52-Ê (D.15) ur 
IPJ 
B =;z0H (D.1ó) 
1 z W =íLR1,,_f (1117) 
substituindo-se (D.14), (D.15), (D.16), (D.17) em (D.13) , se obtém: 
ó` W,u0 - = --- D.l8 
2 B2Ae ( ) 
0.4 - cÁ|_cuLo no NúMERo DE EsP|RAsz 
Pode-se determinar o número de espiras, substituindo-se o valor de 
(D.16) em (D.15). Logo: 




DETEÁRMINAÇAO DAS EQUAÇOES PARA 
DIIVIENSIONAMENTO DO INDUTÓR RESSONÀNTE 
E.1 - oBTENçÃo Do Núc|.Eo MíN|Moz 
A corrente no indutor ressonante é a mesma que passa pe|o primário 
do autotransformador, encontrando-se representada na figura D.1: 
Pelo exposto em [20], tem-se que: 
L Í Í 104 
AeAw = ~(¢m) 
KwJBmáx i 
O valor de I|_Rmá× é dado por (E.2), conforme pode ser visto na 
expressão (1 .13): 
IL :~ 'M' (1-a) 
E.2 - DETERMINAÇAÓ Do NUMERO DE EsP|RAsz 
Sabe-se que: 
<1> = LRILM = BAe1\/LR (1í«:.3) 
logo, 
L 1 
NLR = -Í;-3-im (1¿.4) 




NÊ Ni .U'oA = -*L = -í--" 6 1O`2
_ 
me 5 





Õ Ni ›u'oA -=-ZR “ 10* 
2 2L × (cm) (E.7R 
111
